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AVANT-PROPOS 


L'élaboration et la mise au point de nouveaux types de microcir- 
cuits intégrés, éléments de base des appareils radio-électroniques 
modernes à usages divers, exige de leurs concepteurs une connaissan- 
ce approfondie des aspects physique, constructif, technologique et 
des schémas de la microélectronique. 

Le présent manuel (deuxième dans la série de trois ouvrages con- 
sacrés à la microélectronique) décrit les solutions typiques relatives 
à la synthèse des schémas utilisés dans les microcircuits numériques 
et analogiques modernes et expose les méthodes appliquées pour les 
concevoir. L’assimilation des matières traitées suppose que le lecteur 
maîtrise les éléments de physique, de technologie et de technique de 
synthèse des microcircuits dans le cadre du livre du professeur 
I. Stépanenko Principes de la microélectronique (publié en langue 
française par les Editions Mir en 1983). Les problèmes ayant trait 
à la construction et à la technologie des circuits intégrés sont expo- 
sés dans le manuel de A. Bérésine, O. Motchalkina Technologie et 
construction de circuits intégrés (à paraître en langue française aux 
Editions Mir en 1986). 

La technique de synthèse des microcircuits intégrés, que l’on 
peut appeler microcircuiterie (ou circuiterie intégrée), se caractérise 
par l’utilisation de schémas capables d’assurer les meilleures per- 
formances en réalisation intégrée. Dans le présent manuel sont étu- 
diés les schémas typiques le plus largement utilisés dans les micro- 
circuits actuels. 

L’élévation du degré d'intégration des microcircuits a nécessité 
l'introduction d’un stade supplémentaire de conception, celui de la 
conception de la structure, ayant pour but d'élaborer la structure 
générale du microcircuit à réaliser sous forme d’un assemblage 
d'éléments logiques et analogiques. En partant de cette structure, 
on procède au stade suivant de conception : on élabore le schéma élec- 
trique du microcircuit sous forme d’interconnexions des composants 
(transistors, diodes, résistances et autres). 


Certaines monographies !) consacrées à l’étude de ces problèmes 
présentent la description de solutions prêtes à l’utilisation sans 
exposer les méthodes qui y aboutissent ou se limitent soit à l’exposé 
des méthodes de conception de la structure, soit à l'analyse des va- 
riantes les plus simples de schémas. Les auteurs du présent ouvrage 
exposent du point de vue de l’analyse des systèmes l’ensemble des 
méthodes nécessaires à l’élaboration de la structure et des schémas, 
en prenant pour exemple les principales techniques de synthèse 
utilisées dans les microcircuits modernes. 

Il est à noter qu'avec le développement de la microélectronique 
des dispositifs électroniques de plus en plus complexes sont conçus 
sous forme de circuits LSI. Des sous-ensembles et des blocs impor- 
tants de calculateurs électroniques, de systèmes de commande et 
d’autres appareils radio-électroniques que l’on réalisait, il y a à 
peine quelques années, à l’aide de microcircuits à faible et moyen 
niveau d'intégration sont actuellement produits sous forme de cir- 
cuits LSI et VLSI. Les méthodes utilisées pour la conception de tels 
microcircuits à fonctions complexes peuvent également servir à 
‘élaboration de dispositifs à usage analogue, équipés de microcir- 
cuits à faible niveau d'intégration. Ainsi, plusieurs méthodes de 
conception et structures décrites dans ce manuel sont applicables 
tant pour l'élaboration des microcircuits que pour celle des appareils 
radio-électroniques. 

Le présent ouvrage s'appuie sur le contenu des conférences du 
cours Wicrocircuiterie professé par ses auteurs pendant plusieurs 
années aux étudiants de l’Institut d'ingénieurs physiciens de Mos- 
cou et aux spécialistes de l’industrie. Outre le cours Microcircuiterie, 
ou Circuiterie intégrée, ce sont les cours Microélectronique, Principes 
de la microcircuiterie, Analyse et calcul des circuits intégrés et autres 
qui traitent de la conception de schémas et de la structure des micro- 
circuits et qui sont inclus dans les plans d’études de plusieurs spé- 
cialistes. Les auteurs espèrent que le présent ouvrage sera utile aux 
étudiants des cours énumérés ci-dessus. Les auteurs sont d'avis que 
le contenu de ce manuel pourrait servir de base à l'unification des 
programmes de formation de spécialistes en microélectronique, dans 
le domaine de la technique de synthèse des circuits intégrés. L’in- 
troduction du cours de Microcircuiterie dans les plans d’études de 
toutes les chaires chargées de la préparation de tels spécialistes 
permettrait sans aucun doute de leur garantir une formation plus 
uniforme et plus large. | 


1) AerkceHKo A. l. Ocuoss muKkpocxesorexunxn, 1977; Budinsky I. Polo- 
voditavé obvodv pro £islicovou techniku (Circuits logiques en technique numé- 
rique). SNTL — Nakladatelvsvi technické literatury. Praha, 1973; I. Bouk- 
réev, B. Mansourov, V. Goriatchev. Circuits microélectroniques et technique 
numérique, Editions Mir, Moscou, 1975 (traduit du russe) ; Hayuos 1. E. Hure- 
rpasbuBe sornaecKkHte cxeMH. 1970; Grebene A. B. Analog integrated circuit 
design. — Van Nostrand Reinhold Company, New York, 1972; Inno B. JI. 
JIuueiïnbe HHTCTPATLHBIE CXCMBI B paritosreRTpouñoiñ annaparype, 1979. 
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Ce manuel est destiné en premier lieu aux étudiants en microélec- 
tronique ainsi qu'aux ingénieurs en cours de recyclage. Il peut 
également être utile aux spécialistes en technique de calcul, auto- 
matique, radiotechnique, technique de mesures et autres discipli- 
nes ayant pour objet l'élaboration d'appareils électroniques compor- 
tant des microcircuits intégrés. 

Les chap. 1 à 8 ont été rédigés par le docteur ès sciences techni- 
ques I. Chagourine, les chap. 9 à 12 par le docteur ès sciences techni- 
ques A. Alexenko, l’Avant-propos et l'Introduction par les deux 
auteurs en commun. 

Les auteurs tiennent à remercier le professeur I. Stépanenko, ré- 
dacteur de l’ouvrage, et les professeurs S. Chatz, V. Douline, J. Naou- 
mov, critiques, pour la discussion et les remarques qui ont permis 
d'améliorer le contenu de l’ouvrage. Ils expriment également leur 
gratitude aux collaborateurs de la chaire de microélectronique de 
l’Institut d’ingénieurs physiciens de Moscou pour l’aide apportée à 
la préparation du manuscrit à la publication. 


INTRODUCTION 


La microélectronique est une des branches de la science et de la 
technique qui connaissent à l’heure actuelle de très rapides progrès. 
Les dispositifs microélectroniques, c’est-à-dire les microcircuits in- 
tégrés, voient leurs caractéristiques techniques s'améliorer et leurs 
possibilités fonctionnelles s’élargir de façon continue. Le perfection- 
nement des microcircuits intégrés va continuer, bien qu’à un rythme 
décroissant, au fur et à mesure que leurs paramètres se rapprochent 
des valeurs limites déterminées par des restrictions de nature physi- 
que. Le perfectionnement des microcircuits est devenu possible grâce 
aux progrès intervenus dans les trois domaines principaux de la mi- 
croélectronique : la physique, la technologie et la technique de syn- 
thèse des circuits. 

Le présent manuel est consacré à la technique de synthèse des 
microcircuits intégrés, que l’on appelle encore la microcircuiterie. 

La microcircuiterie (circuiterie intégrée) est une branche de la 
microélectronique qui s'occupe de l'étude et de l'élaboration des 
schémas (électriques et structurels) utilisés dans les microcircuits 
intégrés et les appareils radioélectroniques réalisés à l’aide de micro- 
circuits. 

Les microcircuits intégrés modernes étant des dispositifs élec- 
troniques complexes, leur représentation schématique est donnée à 
deux niveaux. Le premier, et le plus détaillé, est celui du schéma élec- 
trique qui représente les interconnexions de composants distincts : 
transistors, diodes, résistances et autres. Le second niveau, plus gé- 
néral, est celui du schéma structurel (appelé encore schéma fonction- 
nel, organigramme ou bloc diagramme) qui représente les interconne- 
xions d'éléments (portes) logiques distincts et de bascules (pour les 
microcircuits numériques) ou d'éléments analogiques (pour les 
microcircuits analogiques). Ces éléments effectuent des opérations 
logiques (ET-NON, OU-NON et autres) ou analogiques (amplifica- 
tion, filtrage et autres) à l’aide desquelles on peut réaliser n’importe 
quelle fonction numérique, analogique-numérique ou analogique. 
Leur schéma électrique est relativement simple et contient en géné- 
ral de dix à vingt composants au maximum. 
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Un niveau encore plus élevé est utilisé pour la représentation de 
circuits LSI et VLSI à fonctions complexes (microprocesseurs, micro- 
ordinateurs, convertisseurs analogique-numérique, convertisseurs nu- 
mérique-analogique et autres). Leur structure est représentée sous 
forme d'interconnexions de sous-ensembles et de blocs contenant 
des centaines et des milliers de composants. De tels schémas struc- 
turels « à gros blocs » sont dits architecturaux (ou tout simplement 
appelés architecture). 

Classification des microcircuits intégrés. — Suivant leur fonction, 
leur constitution et d’autres indices les microcircuits se divisent en 
plusieurs classes. 

La fonction principale assumée par les microcircuits intégrés est 
le traitement (la transformation) d'une information donnée sous 
forme d’un signal électrique : tension ou courant. Les signaux élec- 
triques peuvent représenter l'information sous forme continue (ana- 
logique) ou discrète (numérique). Les microcircuits effectuant le 
traitement de cette information sont dits respectivement analogiques 
ou numériques (ou logiques). 

Suivant le type de composant actif de base on distingue les mi- 
crocircuits bipolaires (équipés de transistors bipolaires) et les micro- 
circuits MOS (équipés de transistors MOS). Les microcircuits con- 
tenant sur une même pastille des transistors des deux types ne sont 
que rarement utilisés. 

Un paramètre important, qui détermine le niveau de complexité 
des microcircuits intégrés, est le degré de densité des composants avec 
sa caractéristique quantitative Æcomp — 108 Veomns OÙ Vcomn St 
le nombre total de composants placés sur la pastille du microcircuit. 
La valeur de Xc:omp détermine surtout le niveau de complexité 
technologique du microcircuit. La complexité fonctionnelle des 
microcircuits numériques se caractérise par le degré d'intégration 
fonctionnelle K, = log Ne, où Ve, est le nombre total d'éléments 
logiques entrant dans la composition du microcircuit. Suivant la 
valeur de X,, on distingue les microcircuits à faible niveau d'’inté- 
gration (SSI, Æ, <1), à moyenne échelle d’inrégration (MSI, 
K, 2), à grande échelle d'intégration (LSI, X, < 3) et à tres 
grande intégration (VLSI X, => 3). Cette classification est souvent 
étendue aux microcircuits analogiques, en remplaçant le paramètre 
K; par Kcomp- 

Etapes de la conception de microcircuits intégrés. — Le pro- 
blème le plus important à résoudre à l’aide des méthodes et procédés 
de la microcircuiterie est l'élaboration de schémas de nouveaux 
types de microcircuits intégrés. Passons en revue les étapes successi- 
ves de la conception de microcircuits (fig. [.1) afin de déterminer les 
problèmes résolus au cours de chacune d’entre elles. 

Les conditions de départ du projet d’un microcircuit (cahier des 
charges) contiennent la description des fonctions qu'il doit remplir 
dans l’appareillage et les performances exigées de ses principaux 
paramètres (puissance, rapidité de fonctionnement et autres). 
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Dans la microcircuiterie moderne on utilise une série de variantes 
élaborées de schémas d'éléments logiques et analogiques dont les 
principaux types sont décrits [11] et analysés plus en détail dans 
le présent ouvrage. C’est pourquoi, lors de la conception d’un micro- 
circuit, on choisit habituellement la base d'éléments parmi les va- 
riantes déja élaborées d'éléments logiques ou analogiques. L’étude 


D Cahier des chames 7 : 
5 
o 
2 
e E 
© ‘© 
Analyse de la structure = 2 
a 3 
& = 
_ o 
Choix de la variante = e 
je UE 
5 
Choix (élaboration à ; 
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KL 57 
ë 3 
Ê S 
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électriques 9 8 
e S 
Optimisation paramétrique ts] O 
& 
Choix (é i 
del: Le a : ) Elaboration de la topologie 
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Calcul de la structure Calcul (précision) des| 
physique paramètres des 
composants 


et de la technologie 


. Elaboration de la 
construction 
Préparation de la 
documentation 


Construction 
de prototypes 


Fig. 1.1. Etapes de la conception de microcircuits intégrés 


Conception de la construction 


et l'élaboration de nouvelles variantes de ces éléments, qui pré- 
sentent en ce qui concerne certains paramètres des avantages 
par rapport aux schémas déjà existants, se poursuivent 
également. 
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Le stade de conception de la structure de microcircuits !) comporte 
la synthèse de la structure, au cours de laquelle on construit, à l’aide 
d’une base d'éléments choisie, un schéma structurel qui assure l’exé- 
cution des fonctions définies par le cahier des charges, et l’analyse 
de la structure, au cours de laquelle on vérifie le fonctionnement cor- 
rect de la structure synthétisée dans les différentes conditions de 
service et l’on procède à une évaluation comparative approchée des 
principaux paramètres de cette structure. On élabore en général 
plusieurs variantes de structure. En partant des résultats de la com- 
paraison de leurs paramètres, on choisit une ou plusieurs variantes 
parmi les plus réussies. Si les variantes obtenues ne sont pas confor- 
mes au Cahier des charges fixées, on procède à la synthèse de nouvel- 
les variantes de structure. 

Pour les variantes de structure choisies, on conçoit le schéma élec- 
trique du microcircuit à réaliser. Ce stade de la conception comporte 
la synthèse du schéma électrique correspondant à la variante de struc- 
ture choisie et l’analyse électrique du schéma obtenu ayant pour but 
de déterminer ses principaux paramètres électriques. Lors de cette 
analyse on effectue habituellement aussi une optimisation paramétri- 
que du schéma qui consiste à déterminer les valeurs des paramètres 
des composants qui assurent les meilleurs paramètres électriques du 
microcircuit à réaliser. Au cours de la conception du schéma, on 
élabore généralement plusieurs variantes de schémas électriques qui 
diffèrent l’une de l’autre par la structure, par la base d'éléments 
utilisée et donc par les valeurs des principaux paramètres. C’est 
pourquoi, d’après les résultats de l’analyse et de la comparaison des 
variantes élaborées de schémas électriques, on choisit celle des va- 
riantes qui satisfait le mieux au cahier des charges du projet. 

Ainsi, la conception de la structure et celle du schéma électrique 
constituent deux stades principaux du processus de conception d'un 
microcircuit. Ce sont les méthodes d'élaboration des schémas struc- 
turels et électriques et leurs variantes types le plus largement utili- 
sées dans les microcircuits modernes qui font l’objet d'étude dans le 
présent ouvrage. 

Le stade suivant, celui de la conception constructive et technologi- 
que, comprend les étapes du choix ou de l'élaboration du processus 
technologique nécessaire à la fabrication du microcircuit, de l’éla- 
boration de sa topologie conformément au schéma électrique conçu, 
l’analyse de la topologie obtenue afin de s'assurer qu’elle est correcte 
et d'obtenir des dessins de certains clichés (typons), le calcul de la 
structure physique des composants du microcircuit (concentration 
des impuretés, dimensions des couches diffusées, etc.). Les questions 
relatives à la construction et à la technologie de différents types de 
microcircuits intégrés, ainsi que des exemples concrets de leur topo- 


1) Pour les microcircuits à faible niveau d'intégration qui représentent 
des éléments logiques ou analogiques distincts la conception de la structure 
n'est naturellement pas nécessaire. 
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logie et de leur structure physique, sont traitées dans l'ouvrage de 
A. Bérésine et O. Motchalkina Technologie et construction des circuits 
intégrés. 

Il est à noter que la topologie et la structure physique des com- 
posants déterminent les valeurs de leurs paramètres. Aussi, après 
l'élaboration de la construction et le choix de la technologie d’un 
microcircuit, est-il nécessaire d’effectuer le calcul des paramètres de 
ses composants et de reprendre l'analyse électrique du circuit en 
tenant compte des résultats de ce calcul afin de préciser ses carac- 
téristiques. S'il s'avère que les caractéristiques électriques et les 
paramètres du microcircuit ainsi calculés ne sont pas entièrement 
conformes au cahier des charges fixées, il devient nécessaire de modi- 
fier soit le schéma structurel ou électrique, soit la topologie ou la 
structure physique du microcircuit. 

Spécificité de la microcircuiterie. — Le développement de la 
technique des microcircuits a commencé simultanément avec l’appa- 
rition de la microélectronique qui a exigé l'élaboration de nouveaux 
schémas tenant compte des particularités spécifiques des microcir- 
cuits. Ces particularités sont liées à la technologie de fabrication 
intégrée qui impose des restrictions aux paramètres des composants 
et, en même temps, ouvre de nouvelles possibilités d’utilisation de 
ces paramètres. Les particularités caractéristiques des circuits inté- 
grés modernes sont : une gamme limitée de résistances (jusqu’à quel- 
ques dizaines de kilohms) et de capacités (jusqu’à quelques dizaines de 
picofarads) ; une redondance de transistors utilisés dans les circuits si 
cela peut contribuer à améliorer les principaux paramètres; la 
réunion physique (intégration) des régions semi-conductrices de cer- 
tains composants distincts visant à obtenir de nouveaux types de 
composants et de circuits. 

Ces particularités se sont avérées si importantes qu’elles ont con- 
duit à une modification considérable des schémas utilisés dans la tech- 
nique numérique et analogique. Les variantes de schéma d'éléments 
logiques (TTL, IL, ECL, MOS et autres) et analogiques (étages dif- 
férentiels à charges actives, circuits de décalage de niveau et autres) 
ont été mises au point au cours des années 60 à 70, et diffèrent 
fortement des schémas utilisés dans la technique des transistors 
discrets par l’absence de résistances de valeur importante et de 
condensateurs ainsi que par l'utilisation de composants intégrés 
et d'un grand nombre de transistors. 

On a également élaboré toute une série de nouvelles structures. 
Par exemple, les matrices logiques programmables largement uti- 
lisées dans les circuits numériques LSI et VLSI, les comparateurs 
et multiplicateurs analogiques ont des structures qui, auparavant, 
n'étaient pas utilisées dans la circuiterie discrète du fait que leur 
réalisation exige la mise en œuvre de transistors redondants. 

Ainsi, de nos jours, la microcircuiterie constitue une branche 
autonome de la circuiterie, utilisant des solutions originales relatives 
aux schémas et aux structures qui mettent à profit les particularités 


16 


spécifiques des microcircuits intégrés afin d'améliorer leurs carac- 
téristiques essentielles. 

Utilisation de calculateurs éleetroniques comme instrument de 
microcircuiterie. — Üne particularité caractéristique de la micro- 
circuiterie est la large utilisation de calculateurs électroniques dans 
plusieurs étapes de la conception des microcircuits. La nécessité du 
recours aux ordinateurs s'explique par les possibilités limitées de la 
simulation expérimentale des microcircuits intégrés avec variation de 
différents paramètres de leurs composants. Le fait est que l'obtention 
des échantillons prototypes expérimentaux de microcircuits nécessite 
d'effectuer tout le processus pénible et onéreux de conception et de 
fabrication qui peut durer plusieurs mois. C'est pourquoi la simula- 
tion expérimentale est généralement remplacée par la simulation 
sur ordinateur, et l’analyse de l'influence de différents facteurs sur 
les paramètres des microcircuits est réalisée à l’aide de modèles 
mathématiques de ces circuits dont les calculs s'effectuent sur ordi- 
nateur. Actuellement, on réalise de la manière la plus efficace, à 
l’aide de calculateurs électroniques, l’analyse structurelle et électri- 
que et l'optimisation paramétrique (v. fig. 1.1). Les méthodes appli- 
quées dans ce cas sont décrites d’une manière suffisamment détaillée 
dans [14. 15] et dans d’autres ouvrages. C'est pourquoi nous ne ju- 
geons pas nécessaire de les reprendre dans le présent manuel. 

Des méthodes formelles et des algorithmes pour la réalisation, 
à l'aide d'ordinateurs, des étapes de synthèse de la structure et 
d'élaboration du schéma électrique sont également à l'étude. En 
attendant, la réalisation de ces étapes incombe essentiellement aux 
concepteurs de circuits. Ainsi, actuellement les spécialistes concep- 
teurs de circuits réalisent celles des étapes de la conception qui sont 
liées à l’activité créatrice et qui exigent une certaine expérience et 
de l'intuition. Il s’agit des étapes du choix ou de l'élaboration de la 
base d'éléments, de la synthèse des schémas structurel et électrique, 
de l’évaluation comparative et du choix des variantes synthétisées. 
Ce faisant, le concepteur procède à une estimation aussi bien quali- 
tative que quantitative approchée des paramètres des circuits obte- 
nus. Les méthodes utilisées pour effectuer de telles estimations sont 
traitées dans le présent ouvrage. Quant à l'analyse détaillée et à 
l'optimisation paramétrique des schémas !) retenus d’après les ré- 
sultats des calculs approchés, elles se font sur ordinateur à l’aide de 
programmes suffisamment efficaces, mis au point à cet effet. 

Ces dernières années, pour effectuer divers calculs on utilise de 
plus en plus largement des microcalculateurs programmables. Les 
possibilités de ces micro-ordinateurs les plus simples ne sont pas 
pour l'instant aussi larges que celles des ordinateurs stationnaires. 


1) A l'heure actuelle, les ordinateurs permettent d'effectuer l'analyse de 
schémas structurels comportant plusieurs milliers d'éléments logiques, l'analyse 
de schémas électriques contenant plusieurs centaines de composants et l’opti- 
misation paramétrique des schémas utilisant plusieurs dizaines de compasants. 
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Leur utilisation permet pour autant d'effectuer la simulation de cir- 
cuits, de simplifier la procédure et d'améliorer la précision des cal- 
culs d’ingénieur. 

Ainsi, lors de la conception de nouveaux types de microcircuits 
intégrés, la microcircuiterie résout le problème de l'élaboration des 
schémas et des structures qui tiennent compte des particularités 
spécifiques de la technologie intégrée et les mettent à profit en vue 
de satisfaire le mieux au cahier des charges. Le développement de la 
microcircuiterie et de la technologie de fabrication des microcircuits 
assure aussi bien une amélioration quantitative des caractéristiques 
des appareils radio-électroniques qu’un élargissement qualitatif de 
leur domaine d'applications en stimulant ainsi l'introduction de 
la microélectronique dans toutes les sphères d'activité de l’homme : 
production, gestion, sciences, culture, vie quotidienne. 


CHAPITRE PREMIER 


PRINCIPES FONDAMENTAUX 
DE LA TECHNIQUE NUMÉRIQUE 


Les méthodes numériques de traitement de l'information jouent 
dans les sciences et techniques modernes un rôle toujours croissant. 
Le domaine d'utilisation des systèmes numériques, c'est-à-dire des 
moyens techniques effectuant le traitement complet de l’information 
numérique comportant sa réception, sa conservation, ses transfor- 
mations nécessaires et sa restitution, s’élargit sans cesse. 

Un développement rapide des systèmes numériques a commencé 
au cours des années 40 lorsqu'on a construit les premières machines 
électroniques de calcul numérique avec des relais électromécaniques, 
ensuite avec des tubes électroniques. Les progrès intervenus dans 
l'électronique ont ouvert devant les systèmes numériques de nouvel- 
les possibilités, ce qui en fait un aide irremplaçable de l’homme pra- 
tiquement dans toutes les sphères de son activité. Les calculateurs 
électroniques de la première génération réalisés avec des tubes 
électroniques ont été suivis dans les années 50 de calculateurs électro- 
niques de la deuxième génération équipés de transistors. Ces der- 
niers se caractérisaient par des possibilités fonctionnelles nettement 
plus larges, par unc rapidité de fonctionnement accrue et par une 
fiabilité meilleure. Une nouvelle branche autonome fait son appari- 
tion sous le nom de technique numérique, discipline qui étudie les 
principes de construction, les méthodes de. conception et les procé- 
dés de réalisation des systèmes numériques. Pour la résolution de 
ses problèmes, la technique numérique met à profit les acquisitions 
des sciences fondamentales et appliquées connexes : la logique mathé- 
matique, la cybernétique, l'électronique et d’autres. 

La microélectronique a donné une forte impulsion à un nouveau 
progrès de la technique numérique. Les microcircuits intégrés sont 
devenus une base technique des systèmes électroniques numériques 
modernes, y compris des calculateurs électroniques de la troisième gé- 
nération élaborés au cours des années 60 et 70. En élevant toujours 
le niveau d'intégration des microcircuits, le développement de la 
technologie a permis de réaliser sur une même pastille de cristal 
semi-conducteur des dispositifs numériques dont la complexité et les 
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fonctions exécutées dépassent celles des calculateurs électroniques 
réalisés, à l’époque, avec des composants discrets. De tels microcir- 
cuits que l’on appelle circuits intégrés à large et à très large échelle 
(LSI et VLSI) constituent la base pour la réalisation des calculateurs 
électroniques de la quatrième génération dont l'élaboration a com- 
mencé à la fin des années 70. 

La microcircuiterie numérique a pris naissance à la charnière de la 
microëélectronique et de la technique numérique. Cette nouvelle 
branche a pour objet les principes et les méthodes de conception 
des microcircuits intégrés numériques et comporte l'élaboration de 
leur structure logique (conception de structure) et de leur schéma 
électrique (conception de schéma). Une élévation continue du niveau 
d'intégration des microcircuits projetés, qui assure la réalisation 
des systèmes numériques entiers sur une même pastille, exige des 
spécialistes concepteurs de microcircuits qu’ils connaissent non 
seulement les principes de la technique numérique, mais maïîtrisent 
également l'architecture des systèmes numériques, la microprogram- 
mation, etc. 

Les microcircuits intégrés numériques assument dans les syste- 
mes numériques les fonctions de réception, de conservation, de trans- 
formation (traitement) et de restitution de l'information. Le traite- 
ment de l'information représentée sous forme binaire s'effectue par 
l'exécution d'une séquence déterminée d'opérations arithmétiques 
et logiques. Ce chapitre est consacré aux principales opérations arith- 
métiques et logiques effectuées par les microcircuits, à la description 
de la structure des systèmes numériques ainsi qu’à la détermination 
de l’ensemble de paramètres principaux qui caractérisent les élé- 
ments et les sous-ensembles des systèmes réalisés sous la forme de 
microcircuits intégrés. 


$ 1.1. Représentation des nombres et exécution 
des opérations arithmétiques 


Pour l'exécution de différentes opérations dans les svstéinez 
numériques modernes, les nombres sont généralement représentés en 
numération binaire dont la base est le nombre 2. Dans ce système, 
un nombre entier décimal à À rangs À,, s’écrit sous la forme d'un 
nombre binaire à n rangs À, : 

R—1 n— 1 | 
A0 — à a; (10:) = 4, — > aj(2), (1.1) 
i=Ù J=Ù 
où a; — 0, 1. ..., 9 est le chiffre dans le i-ième rang du nombre 
décimal ; a; = 0 ou 1 le chiffre dans le j-ième rang du nombre binai- 
re. En introduisant des puissances négatives du nombre 2, on repré- 
sente les nombres fractionnaires. 

Ainsi, en numération binaire tout nombre peut être représenté 

par deux chiffres: O et 1. Pour la représentation de ces nombres 
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dans les systèmes numériques il suffit d'avoir des circuits électro- 
niques qui peuvent prendre deux états nettement différant par la 
valeur d’une grandeur électrique quelconque: de la tension ou du 
courant. À l’une des valeurs de cette grandeur correspond le chiffre 0, 
à l’autre le chiffre 1. La simplicité relative de la réalisation de cir- 
cuits électroniques à deux états électriques a valu à la représentation 
binaire des nombres une position dominante dans les techniques nu- 
mériques modernes. 

Les systèmes numériques opèrent sur des nombres réels, entiers 
ou fractionnaires, qui peuvent avoir deux formes de représentation : 
en virgule flottante, en virgule fire. 

En virgule flottante, un nombre se compose de deux parties: 
d’une mantisse (m) contenant les chiffres significatifs de ce nombre 
et d’un exposant (p) qui indique la puissance à laquelle il faut élever 
la base de numération (q) pour que le nombre ainsi obtenu, multiplié 
par la mantisse, donne la valeur vraie du nombre à représenter: 


Ag = mp. 


Un nombre est en général donné sous forme normalisée lorsque sa 
mantisse est une fraction régulière, alors que le premier chiffre 
significatif (un 1) suit immédiatement la virgule: par exemple, 
A: = 0,1010-210 = 410,10, où m = 0,1010 ; p = 10: q = 2. 

En virgule fixe, un nombre est représenté sous forme d’un tout 
unique et la position de la virgule dans le groupe de chiffres utilisé 
est rigoureusement fixée. En virgule fixe, les nombres sont d’habi- 
tude donnés sous la forme d’une fraction régulière. A cet effet, tous 
les nombres sont multipliés par un coefficient d'échelle pour les 
convertir en fractions régulières. 

Les systèmes numériques utilisant des nombres en virgule flot- 
tante sont plus complexes que ceux en virgule fixe parce qu'ils ont 
à effectuer des opérations tant sur les mantisses que sur les exposants. 
Pourtant, pour un même nombre de rangs, la gamme de nombres 
qu’on peut représenter est nettement plus grande pour les systèmes 
en virgule flottante que pour ceux en virgule fixe. 

Afin de représenter le signe de nombre on utilise un chiffre supplé- 
mentaire z dit bit de signe qui se place en général devant les chiffres 
du nombre ; z = 0 si le nombre est positif, z =: 1 si le nombre est 
négatif. Pour des nombres en virgule flottante on utilise des bits de 
signe séparément pour la mantisse et l’exposant. 

Les opérations arithmétiques sur les nombres binaires peuvent 
s'effectuer suivant les mêmes règles que les nombres décimaux. Toute- 
fois, afin de simplifier les systèmes numériques, pour l’addition, 
la multiplication et la division, on n’applique pas les mêmes algo- 
rithmes qu’en arithmétique décimale ordinaire. 

L'opération de soustraction se ramène dans les systèmes numé- 
riques à l'opération d’addition en représentant le nombre à soustraire 
dans un des codes spéciaux. Une des variétés de tels codes est le 
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code inverse !) À, d’un nombre que l’on obtient en changeant tous les 
0 en {, tous les 1 en O0 (Tableau 1.1). Si le diminuteur, y compris son 


Tableau 1.1 
Codes binaires les plus répandus des nombres de 0 à 15 


Forme de la représentation 


bre 

De è Code inverse , 

déci- Numération , ; Code complément ; 

mal binaire pure (COMPORENS Tes (complément vrai) Code Gray 
LU 


ET 


() 0 0 0 0 1 1 1 1 0 0 0 0 0101010 
| 0 0 (0 1 1 4 1 0 1 1 1 1 0101011 
À 0 0 4 0 | 1 (t 1 1 1 1 () 01011|1 
3 0 0 1 1 1 1 0 0 1 1 0 1 0101110 
[A 0 Â 0 0 1 0 1 1 1 1 0 () 011110 
5 0 4 0 | 1 0 1 ( | 0 1 1 01111|1 
6 0 1 1 0 1 0 (9 1 1 0 1 (Ù 0111011 
4 t) | 1 1 1 0 0 0 1 () (1 1 O1110!10 
S | 0 0 0 0 1 1 1 1 () 0 0 1111010 
9 Î 0 (0 1 0 1 1 0 0 1 1 1 1111011 
10 1 0 1 0 0 1 0 1 0 1 1 0 11111l1 
41 1 0 4 : 1 0 1 0 0 0 1 1 1 1111110 
42 1 4 0 0 0 () 1 | 0 1 ( 0 1101110 
13 Î 4 0 1 0 Q 1 () ( (l) 1 1 11011!1 
14 Î | | 0 (e) 0 0 1 0 () 1 0 110,011 
45 1 { 1 1 0 0 0 0 | 0 0 0 1 41101010 
| 


bit de signe, est représenté dans le code inverse, la différence peut 
être obtenue par l’addition arithmétique du diminuende (dans le 
code binaire ordinaire) et du diminuteur (dans le code inverse) avec 
leurs bits de signe. S'il y a une retenue sur le bit de signe, cette unité 
est ajoutée au rang du poids le plus faible de la somme. Une telle 
adjonction de l'unité s'appelle report circulaire ou cyclique. Le signe 
du résultat se détermine par la valeur obtenue du bit de signe . 

Pour réaliser l'addition et la soustraction dans un système numé- 
rique il est commode de représenter des nombres négatifs dans le 
code inverse, et les nombres positifs dans le code ordinaire. La 
soustraction est remplacée par l’addition en traduisant le diminuteur 
dans le code inverse, si c’est un nombre positif, et dans le code ordi- 
naire (c’est-à-dire la traduction de B, dans le code inverse), si c’est 
un nombre négatif. Le résultat de l'opération est représenté dans 
le code inverse s’il est négatif (zs = 1) et dans le code binaire ordi- 
naire s’il est positif (25 = 0). 


1) Le code inverse À, d'un nombre binaire 4, est encore appelé complé- 
ment restreint où complément à 1 puisque pour les chiffres de chaque rang du 


nombre on a a; + a; = 1. 
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Exemples : 
Signe | Nombre 


1) A+ (9) 01100 — À — 410 = 12° 
ni 11011 — B,— Bio —4, 
10 | 00111 


ss —0 | 01000 + Sy = S19 = 8. 
Signe | Nombre 
2) z1—1 01010 — 4, = A19 = — 21, 


— #1 — report cyclique, 


= — 1 10001 = B:= B10== —14, 


1 01010 + 4,, 
+ 


0 01110 + B. (traduction de B, dans le code inverse), 


=s—+1 11000 + S,=S10= —7. 


Le code inverse a l'inconvénient de former un report cyclique 
qui conduit à la répétition de l'opération d’addition, ce qui fait 
croître de façon substantielle le temps d'exécution des opérations. 
C'est pourquoi, dans bien des cas il s’avère préférable d'utiliser un 


code complément ') À, du nombre qui est obtenu à partir du code in- 
verse par addition de l'unité au bit du poids le plus faible (Tableau 
1.1). L'utilisation du code complément rend inutile le report cir- 
culaire, la retenue qui peut se former sur le bit de signe du nombre 
n'est pas prise en compte. Tous les nombres négatifs sont représen- 
tés dans le code complément. La soustraction se ramène à l'addition 
en traduisant le nombre à soustraire dans le code complément s’il 
est positif ou en passant du code complément au code ordinaire si ce 
nombre est négatif. Si le bit de signe du résultat z$ = 1, le nombre 
obtenu est négatif et se représente dans le code complément. Si 


zs == O, le résultat est positif et se représente dans le code direct. 
Exemples: 


Signe | Nombre 


1) z1—0 01100 — 43 = 410 = 12, 
ne 
2p — 1 11100 — B,=B,,— —4, 
10 01000 
:s —æÙ 01000 — S,=S;,9=8. 


1) Le code complément 4, d’un nombre binaire 4, est encore appelé complé- 
ment vrai Où complément à 2, car pour les chiffres de chaque rang du nombre 


on a a; + a; — 10 (nombre 2 dans le système binaire). 
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Signe | Nombre 


2) z1—1 ON 2 4 = A0 — — 21, 
sh 1 10010 = B, — Bio - —14, 
I 01011 — 4, 
+ : 
ss 11001 S,—S10— —7. 


L'addition et la soustraction des nombres binaires dans le code 
complément sont plus simples et plus rapides bien que la conversion 
des nombres soit un peu plus compliquée dans le code complément 
que dans le code inverse. 


Pour la multiplication et la division des nombres binaires on applique ditfe- 
rentes méthodes dont les plus répandues sont décrites ci-dessous. La multipli- 
cation ou la division d'un nombre binaire par 2* = 2, 4, 8, 16, etc.. se fait 
par décalage des chiffres significatifs du nombre de 4 = 1, 2, 3. ... rangs 
respectivement vers la gauche ou vers la droite. 

Le produit des nombres binaires s'obtient le plus souvent par la méthode 
de multiplication à poids fort en tête. Elle consiste à décaler au préalable le multi- 
plicateur B, vers la gauche de n4 rangs, où », est le nombre de rangs du mul- 
tiplicande À4,. Puis on vérifie la valeur du rang du poids le plus faible 4, du 
multiplicande. Si a, = 1, le premier produit partiel R, s'obtient par addition 


arithmétique de À et de B.2"A (multiplicateur décalé de rA rangs) et par déca- 
lage de la somme vers la droite de un rang. Dans ce cas le dernier rang à droite 
de la somme se trouve en dehors du groupe de rangs et n’est pas pris en compte. 
Si & = 1, le produit partiel se forme uniquement par le décalage vers la droite 
de un rang avec la perte du dernier rang à droite. Ensuite on vérifie la valeur 
du rang de poids faible (r.), du produit partiel obtenu et on forme le deuxième 


; n 

roduit partiel À, en additionnant R;et B:2 avec le décalage de la somme vers 
A droite de un rang [pour (r.), — 0]. Une telle procédure d obtention des pro- 
duits partiels est itérée nr} fois, n£ étant le nombre de rangs significatifs du 
multiplicateur. Le dernier produit partiel constitue le résultat de la multipli- 
cation : S, = R, Ainsi, la multiplication des nombres binaires s'effectue par 


des opérations successives d’addition et de décalage. Ceci explique pourquoi la 
multiplication exige pour son exécution un temps machine beaucoup plus grand 
que l'addition et la soustraction. 


Exemple : 
1101 — 4, = 4,9 = 13, nA=np= 4, 
X 
1011 — B;:--B,9=11, 
00001101 —> ay = 1 (addition et décalage), 


ne 
10110000 + B,-2"A, 
10111101 + décalage de la somme, 


2% 


R;1 + 01011110 —+ (ro), = 0 (décalage), 
Ra —> 00101111 — (ro): = 1 (addition et décalage), 
+ # 


10110000 + B,-274, 
11011111 — décalage de la somme, 


Ra—> 01101111 — (r5)3= 1 (addition et décalage), 
— 


10440000 = B,.2"A, 


100011111 —+ décalage de la somme, 
R,— 10001111 —+ Sa= S,0 = 143. 


Pour la division des nombres binaires dans les systèmes numériques on 
applique le plus souvent la méthode de division à rétablissement. Si le dividende 
A, est plus grand que le diviseur B., on procède au préalable à un changement 
d'échelle du dividende 4, en le décalant vers la droite de / rangs pour obtenir 
A; << B:. Puis, en décalant 4; vers la gauche de un rang, on forme le nombre 
24: et on effectue la soustraction (24: — B.). Si le reste intermédiaire obtenu 
R1 = (24; — B:) est de signe négatif (zp, — 1). le rang du poids le plus fort 
du quotient S_, = 0, s’il est positif (zr, — 0), alors S_, = 1. Pour S_, = 1 le 
reste R, est doublé par le décalage vers la gauche, pour S._, = 0 on utilise au 
lieu du reste le nombre 24; qui est également doublé. De la valeur obtenue 2R, 
ou 44; on soustrait de nouveau B.. Si le résultat À, est négatif, le rang suivant 
du quotient S_. = 0, s'il est positif, S_2 = 1. La soustraction se fait en appli- 
quant l’une des méthodes décrites plus haut. Pour obtenir un quotient 5: au 
k-ième bit près, on réitère k fois la procédure qui vient d’être décrite. Ce faisant, 
on analyse le signe de chaque reste intermédiaire :R, et on détermine Ie reste 
suivant en tant que différence R;,, — (2X; — B,), où X; = R; pour :p; = 0, 
Xi, = 2R; pour z,, = 1 avec i = 0,1, ..., k et X, = 24,. On obtient 
en définitive le quotient de la division de À, par B, sous la forme d’une fraction 
régulière S; = 0, S_,, S_+, . . ., S_, et le reste de la division P: = R,-2-k. 
Les valeurs du quotient S, et du reste P, s’obtiennent par le rétablissement de 
l'échelle en déplaçant S: et P: vers la gauche de ! rangs. 


Exemple. La division de 4, = 0,0111 par B, = 0,1100 : comme 4, < B., 
e changement d'échelle n'est pas exigé. 


Xo= 243 > 0,1410 
Ba + 0,1100 


Ri=(24:— Bs) ——+0,0010 > 0, S_1=1, 
X1=2R;— 0,0100 


B;—0,1100 


Re=(2R;1—B:)-r—0,1000 <0, S_—0, 
X:=4R; — 0,1000 


B; — 0,1100 


R3=(4R;,—B3)—>—0,0100 < 0, S_a=9, 
X3=8R; — 1,0000 
B: —+ 0,1100 

a= (8R;, — B:) + 0,0100 > 0, S 3 = 1. 


On obtient le quotient S, = 0,1001 et le reste P, — 0,01-2-4 = 0,000001. 

Ainsi, la division des nombres s'effectue pee les opérations successives de 
soustraction 1) et de décalage. Le signe du résultat de la multiplication et de la 
division s’obtient par addition des bits de signe sans tenir compte de la retenue 
qui a lieu pour :4 = 2p = 1. 

Les méthodes d'exécution des opérations arithmétiques sur des nombres en 
virgule fixe décrites ci-dessus sont également appliquées pour les opérations sur 
les mantisses des nombres en virgule flottante. Mais ce dernier cas nécessite 
encore des opérations sur les exposants des nombres. Pour l’addition et la sous- 
traction des nombres en virgule flottante on effectue au préalable l’égalisation 
des exposants p, et pA des deux nombres par le décalage de la mantisse de l’un 
d'eux, par exemple de B:, de (pa — pg) rangs vers la droite si p4 > pr ou 
vers la gauche si p4 -< pn. L'exposant des résultats sera ps = pA. Lors de la 
multiplication ou de la division des nombres en virgule flottante l’exposant du 
résultat est égal respectivement à la somme ou à la différence des exposants: 

= Pa + P8- 

Fe En lus des codes examinés plus haut, on utilise dans les systèmes numé- 
riques d autres procédés de représentation binaire des nombres. Dans le Ta- 
bleau 1.1 on a indiqué à titre d'exemple un code cyclique connu sous le nom de 
code Grau. Ce code a ceci de particulier que le passage à chaque nombre suivant 
ne fait changer que la valeur d’un seul rang binaire. Dans ce cas, les nombres 
à deux rangs forment une suite cyclique 00—01—11—10--00 (0—1—2—3—0), 
les nombres à trois rangs une suite 000—001 —011--010—110—111-—101—100— 
000 (0—1—2—3—4—5—6—7—0), et ainsi de suite. Un tel caractère cyclique 
du code s'avère bien commode, par exemple, pour le codage des déplace- 
ments angulaires dans les convertisseurs de l’angle de rotation en un code 
numérique. 

Dans certains systèmes numériques on utilise des numérations octale et 
sexdécimale : 


r 


A0 = 8 — NS ai (8:) = a;.8"+a;_,8"1+ .. +a;-8!+a;-8, (1.3) 


i=0 


< 


A+ lie = 2 a!s (167) = a!°.165—+ a! ,.165-14+..,+a".161+ au .160. 
(1.4) 


En numération sexdécimale on désigne les nombres décimaux 10, 11, 12, 13, 
14, 15 par les lettres de l’alphabet latin À, B, C, D, E et F respectivement. 
Les nombres octaux et sexdécimaux sont faciles à convertir en nombres binaires. 
Chaque rang d'un nombre octal est alors représenté par trois rangs binaires 
(triade), et chaque rang d’un nombre sexdecimal par quatre rangs binaires 
(tétrade) conformément au Tableau 1.1. 


La conversion des nombres décimaux en un code binaire exige de 
mettre en œuvre des circuits convertisseurs suffisamment complexes 
et prend un temps relativement long. Les nombres décimaux peuvent 
être transposés le plus simplement et rapidement dans un code dit 
décimal codé binaire. Dans ce code, chaque chiffre de chaque rang 
d'un nombre décimal est remplacé par un nombre binaire à quatre 


1) On peut remplacer la soustraction par la comparaison de deux nombres : 
2X; et B, en obtenant successivement les valeurs des rangs du quotient: 
S (+1) = 1 pour 2X; > B: et S (11 = 0 pour 2X;, < B.. 
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rangs correspondant (tétrade) conformément au Tableau 1.2. Par 
exemple, le nombre À4,, =: 729 s'écrit dans le code décimal codé 
binaire sous la forme | 


Asno—= 0111 | 0010 | 1001 
tétrade 2 tétrade 1 tétrade +] 


Pour exécuter les opérations d’addition et de soustraction des 
nombres décimaux codés binaires, il est le plus commode d'utiliser 


Tableau 1.2 
Modes les plus répandus du codage binaire-décimal des nombres de 0 à 9 


Nom- 

bre Code binairc-décimal Code Aiken Codec à excès 
déci- (8—4—2—1) (2—4—2—1) de trois 

mal 

A10 «3 | aa | a! | ao ba | ba | b1 | bo Ca | ca | C1 | Co 


0 0 
0 1 
1 0 
1 1 
() 0 
a 1 
1 (9) 
1 1 
0 0 
0 1 


=> 2 eh mb à D DT TT 

D mb © Dh bd D © 

OR oE DER DER 
= 


FA Code deux-sur-cinq Code Johnson 

mal 

A10 ds | da | d2 | di | dy C4 | C3 | ca | c1 | co 
0 0 0 0 1 1 0 0 0 0 CE 
1 ()) 0 1 (0) 1 0 0 0 C 1 
L (à (D 1 1 0 () 0 0) | 1 
x (D) 1 0 0 1 0 0 1 1 1 
4 () 1 0 1 0 0 1 1 1 1 
5 0 1 1 0 0 1 1 1 1 1 
6 | 0 0 (4 1 1 1 1 | 0 
1 1 0 0 1 0 1 1 1 ü) (4) 
5 I ( 1 0 0 1 1 0 0) () 
9 | 1 0 O 0 1 0 0 (D {) 


des codes dits autocomplémenteurs, par exemple, le code Aiken, le 
code à excès de trois (Tableau 1.2) et certains autres. Le code Aiken 
diffère du code décimal codé binaire ordinaire dont les coefficients 


2 


de pondération des rangs dans les tétrades sont 8—4—2—1 par d’au- 
tres valeurs des coefficients de pondération des rangs: 2—4—2—1. 
Le code à excès de trois s’obtient à partir du code décimal codé 
binaire ordinaire par addition arithmétique du nombre 3 (nombre 
binaire 0011). 


Comme le montre le Tableau 1.2, le code inverse 4:,,, (nombre 
complémentaire restreint) d'un nombre représenté dans un code bi- 
naire-décimal autocomplémenteur quelconque A:;:, est son complé- 
ment binaire à 9. Par exemple, le nombre 5 dans le code à excès de 


trois A2/10 — 1000 possède le code inverse 4:59 — 0111 qui cor- 
respond au nombre 4 dans le code à excès de trois, c’est-à-dire est le 
complément à 9 du nombre 5, car 5 + 4 — 9. 

L'emploi de codes binaires-décimaux autocomplémenteurs permet 
de remplacer la soustraction par l’addition, de même que cela se 
fait pour des nombres binaires représentés dans le code inverse. 
Dans ce cas, tous les nombres négatifs sont représentés dans le code 
autocomplémenteur inverse. 

Pour effectuer la soustraction le diminuteur est converti dans 
le code inverse et ajouté au diminuende. S'il y a une retenue sur le 
rang de poids fort (de signe), on la reporte au rang de poids faible 
de la tétrade de poids faible (report circulaire). On effectue ensuite 
une opération supplémentaire qui est la correction du code dans 
chacune des tétrades. 


Examinons l'exécution de l'opération addition-soustraction dans le code 
à excès de trois. Les nombres de départ sont représentés dans le code à excès 
de trois ordinaire s'ils sont positifs et dans le code à excès de trois inverse s'ils 
sont négatifs. Lors de l'addition s'ajoutent les tétrades correspondantes des 
rangs binaires. Pour la soustraction, le diminuteur est transposé dans le code 
inverse, ensuite on fait l'addition. Si, lors de l'addition, dans la tétrade il n’y 
a pas de retenue sur le rang de poids fort, la somme obtenue dans cette tétrauv 
est supérieure de 3 à la valeur vraie du résultat dans le code à excès de trais. 
Aussi, pour corriger la valeur de la somme obtenue dans cette tétrade faut-il 
soustraire 3, ce qui est équivalent à l'addition de 1101 (3 dans le code complé- 
ment). S'il y a une retenue dans une tétrade, c’est-à-dire le nombre décimal 16, 
le nombre 10 est envoyé sous la forme de 1 binaire dans le rang de poids faible 
de la tétrade suivante, alors que le nombre 6 doit être ajouté à la somme obtenue 
dans la tétrade considérée. 

La correction du code exigeant de soustraire 3, il suffit d'ajouter (6 — 3) = 3, 
c’est-à-dire 0011. Les retenues qui se forment lors de la correction ne sont pas 
prises en compte. Les bits de signe des nombres s'ajoutent eux aussi. La re- 
tenue qui se forme dans un bit de signe est reportée de façon cyclique dans le 
rang de poids faible de la tétrade de poids faible. La correction du code est 
également nécessaire lors du fonctionnement avec d'autres codes decimaux co- 
dés binaires. Aussi, l'exécution des opérations arithmétiques est-elle plus com- 
pliquée en numération binaire-décimale qu’en numération binaire pure. Pour- 
tant en cas de traitement d’un grand nombre de données cet inconvenient est 
compensé par la simplicité qui caractérise la conversion des nombres en nu- 
mération binaire-décimale. 
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Exemples : 


tétrade 1 tétrade 0 
tienne Noa, 
1) Za— 0 0110 0111 <— À,,10 = A10 = 34, 
rs 2) 
Zp—+ 9 0100 4100 — B2y10 = Bio = 19, 
6 | 4010 —_oot1 
+ | | 
1 <—— 
0 | 1011 0011 
Era 
1101 0011 < correction 
| 
Zs — LS 0110 + S 5,10 = Si10= 53 
4 La retenue n'est pas prise en compte 
tétrade 1 tétrade O0 
me No, None, 

2) ZA — () (110 0111 + 45,10 = 410 == 34, 
Zn— 0 0100 1100 + B;,10 = Bio — 19, 
ZB— 1 | 1011 OM1 + B210, 

1 dos 1010 
a ] 
[ 0001 1010 
| | — 1 report cyclique, 
0 0001 1011 
0 0011 1101 correction, 
Zs—+ 0 | 0100 | 


4 


| 1000 +—S5,19= S10= 15. 


1 La retenue n'est pas prise en compte. 


Pour le codage d’un rang des nombres décimaux on peut égale- 
ment se servir d'un nombre de bits supérieur à quatre. Deux codes 
de ce type sont donnés dans le Tableau 1.2. Dans le code deux-sur- 
cinq on n'utilise pour la représentation des chiffres décimaux que 
des combinaisons contenant deux 1 et trois 0. Dans le code Johnson, 
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le passage à un nombre suivant se fait par changement de Ü en 1, 
en commençant par la droite, jusqu’au remplissage de tous les rangs 
par des unités et ensuite par changement des 1 en O jusqu’au rem- 
plissage par des zéros. Un tel codage utilise un nombre redondant de 
rangs binaires, c’est-à-dire que leur nombre est plus grand que celui 
imposé par la représentation binaire des nombres. 

L'emploi de tels codes utilisant pour la représentation des chiffres 
décimaux un nombre redondant de bits (plus de quatre) permet de 
déceler certaines erreurs qui peuvent se produire lors du transfert 
des nombres par suite des défectuosités des organes ou sous l'effet 
des parasites. Par exemple, lors du travail dans le code deux-sur- 
cinq on détecte facilement des erreurs de type de faux changement de 
0 en 1 et de {À en O vu que dans ce cas le code binaire à 5 bits contient 
respectivement trois ou un 1 au lieu de deux 1 lors du fonctionne- 
ment correct. Dans le code Johnson, sont erronées celles des combi- 
naisons qui contiennent un ou plusieurs O placés entre les 1 ou in- 
versement. 


$ 1.2. Eléments d’algèbre logique 
et exécution des opérations logiques 


La base théorique de la conception des systèmes numériques est 
constituée par l'algèbre logique ou algèbre booléenne, du nom de son 
créateur G. Boole. En algèbre logique, toute expression (proposition) 
ne peut avoir qu’une et une seule valeur: la valeur « vrai » notée 1 
ou bien la valeur « faux » notée 0. Cette condition est connue sous 
le nom de «tiers exclu ». 

Dans le cas général, les expressions logiques sont des fonctions 
des variables logiques À, B, C, ... dont chacune peut prendre les 
valeurs O0 ou 1. Lorsqu'il y a k variables logiques, elles forment 2* 
combinaisons logiques possibles de 0 et 1. Pour À — 1: 4 —0 et 
A = 1; pour k — 2: AB — 00, 01, 10, 11, et ainsi de suite. Pour 
chaque combinaison de variables une fonction logique F ne peut 
prendre que la valeur 0 ou 1. Ceci signifie qu'avec À variable on 


peut former /, — 2°“ fonctions logiques différentes. Ainsi, pour 
k — 2, on peut obtenir Z, — 16 fonctions, et lorsque # augmente, le 
nombre !, croît d’une façon extrêmement rapide: 2, = 236. {, — 
— 65 536, et ainsi de suite. 

Toutes les fonctions logiques possibles de À variables peuvent 
être construites à l’aide de trois opérations fondamentales : négation 
logique (inversion, opération de complémentation, opération NON) 
notée par le symbole « — » surmontant la variable correspondante ; 
somme logique (disjonction, opération OÙ) notée par le symbole 
« + »; produit logique (conjonction, opération ET) notée par le 
symbole «.». Pour désigner l'équivalence des expressions logiques 
on utilise le signe d'égalité « — ». Les tables de vérités des opéra- 
tions logiques de négation, de somme et de produit d’une fonction 
de deux variables 4, B sont données dans les tableaux 1.3 et 1.4. 
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Tableau 1.3 Tableau 1.4 


Table de vérité de Table de vérité des opérations de disjonction 
l'opération de négation ; et de conjonction 
A F=A A | B F=A+B F- A.B 
| () O (} ui 
I : Ù 1 1! 
Î ( I (Ù 
1 I 1 I 


Les opérations logiques élémentaires vérifient des axiomes (iden- 
tités) et des lois dont les principaux sont rassemblés dans le Ta- 
bleau 1.5. Il est à noter que les expressions algébriques des axiomes 
et des lois réunies dans le Tableau 1.5 sont données par paires et 
que l’une des expressions s'obtient à partir de l’autre par le rempla- 
cement réciproque des opérations ET, OÙ et des symboles Ü et 1. 
En faisant usage de ces axiomes et lois, on peut obtenir de nouvelles 
expressions logiques et démontrer la validité des unes des lois à par- 
tir des autres. Par exemple, à l’aide de la seconde loi de distributivi- 
té (1.12) et de l'identité (1.8) on obtient la relation 


A + AB — (A = AJA + B) = À + B. 4.15) 


En utilisant la première loi de distributivité (1.12), les identités 
(1.5), (1.7) et la loi d’associativité (1.10), on vérifie la validité de 
la loi d'absorption (1.14) 


A (4 + B) = AA + AB — À -— AB = A (1 -— B) = A. 


L'emploi des identités et lois du Tableau 1.5 permet de simpli- 
fier les fonctions logiques, c'est-à-dire de les mettre sous la forme 
la plus simple possible. 

En faisant usage des lois d’associativité, on peut représenter toute 
fonction logique de plusieurs variables (4 => 2) par une combinaison 
de fonctions de deux variables. La liste complète de 2°° — 16 fonc- 
tions logiques de deux variables est indiquée dans le Tableau 1.6. 
Chacune de ces fonctions désigne une de 16 opérations logiques qu'on 
peut effectuer sur deux variables À, B et possède sa propre dénomi- 
nation et son symbole conventionnel (v. Tableau 1.6). Par exemple, 
l'exécution de l'opération OÙ Exclusif fournit le signal d’inégalité 
de deux variables: F; — 1 pour À £ B, F,; — 0 pour À = B. La 
réalisation de l'opération Equivalence donne le signal d'égalité des 
variables: F, = 1 pour À = B, F,s = 0 pour À = B. Pour des 
fonctions plus complexes: Inhibition, Implication. Equivalence, 
OÙ Exclusif, fonctions de Peirce et de Sheffer, on a donné leurs 
expressions à l’aide des opérations élémentaires de négation, de dis- 
jonction et de conjonction. 
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Tableau 1.5 
Axiomes et lois de l'algèbre logique 


1+4=1, 
0.4—0. 459) 
044, 
4.4— A. (49) 
Axiomes (identités) A+ A= A, 1 
A°A= A. Fe 
A+LA=—1, da 
A-A=0 
TEE à (1.9) 
._ A+B=B+A, 
] tativi 1.10 
Lois de commutativite HR h ( ) 
A - B C=A B : C , 
Lois d'associativité  . pri SAS. (1.11) 
B —=(1.B A-C), 
Lois de distributivité FO Pr 6e) (1.12) 
A4-(B-C)=(4+B)-(4+0). 
Lois de dualité (théorèmes de De A+B=A.B, 1.13 
Morgan) ve D (£.19) 
ï A-B=A+B. 
+ A B= A, 
Lois d’absorption Fr | (1.14) 
A(A+B)= 4. 


Indiquons quelques relations entre les fonctions de deux varia- 
bles que l’on utilise lors des transformations des expressions logiques : 


F,=A—=B=AB=F,;,-=A—B=A+RB; (1.16) 


F,=B=A=AB=F,=B—+A—=A+B; (1.17) 


Fs=A@ B=—AB+AB=F,=AB=AB+AB. (1.18) 


Tableau 1.6 
Fonctions logiques de deux variables 


8 loltloli | be Dénomination de la fonction 

Fo 0[010/0|F,=0 | Constante 0 

F; 010 | 0 | 1 | F;, = AB Conjonction 

Fa 00 | 1 | 0 | F:=A—= B—AB Inhibition 

Fa 010 | 1 | 4 | F.=A Equivalence à A 

F, C | 1 | 010[F,-=B— A—AB Inhibition 

F; (à | 11011|F;,-—8B Equivalence à B 

F4 lol1 | 110|F,-4@B-4B+34B OU Exclusif (non-équi- 
valence) 

F; 0|1 | 1 | 1 | F,;=A+B | Disjonction 

Fa | | 0 | 0 | 0 | F=A}B=A+B Fonction (flèche) de 
Peirce (OU-NON) 

F, |! | 0 | 0 | 4 | F,=A- B=—AB+AB | Equivalence 

Fo | 1 | 0 | 1 | 0 | Fo= B | | Complément de B 

Fu | 1 | 0 | 1 | 1 | Fi=BA=A+E | Implication de À par B 

Fe | Î | 1 | 0 | 0 | Fe = À Complément de A 

F;s | 1 | 1 | 0 | 1 | Fya=4—B=A+B | implication de B par 4 

Fis |1 | 1 1101|/F;,—4A/B= AB ET NON) Sheffer 

Fis DODOLS Constante 


= 
| 
o 
ts 
œ 
cn 
& 


La validité de ces relations résulte du Tableau 1.6 et peut. être faci- 
lement démontrée à l’aide des lois de dualité. 

Les fonctions logiques peuvent être représentées sous des formes 
différentes : verbale, tabulaire, algébrique, graphique. Par exemple, 
la fonction Fs — f (A, B), donnée par une description verbale: 
Fs = 1 lorsque les valeurs des variables sont À — B et F, —0 
lorsque À = B, peut être représentée sous forme de table de vérité 
(Tableau 1.7) ou sous forme algébrique F5 — AB + AB (v. Tableau 
1.6). La table de vérité contient toutes 


Tableau 1.7 


Table de vérité de 
la fonction 
d'équivalence F, 


A B F 
0 0 1 
() 1 0 
| () () 
1 Î | 


les 2* combinaisons possibles des valeurs des variables logiques ainsi 
que les valeurs de la fonction correspondant à chacune de ces com- 
binaisons. 

Pour passer de la table de vérité à l'expression algébrique. on fait 
correspondre à chaque combinaison de variables un minterme (cons- 
tituant de un), c’est-à-dire la conjonction de toutes les variables 
qui entrent sous forme directe si la valeur de la variable donnée 
dans la combinaison est égale à 1 ou sous forme inverse si la valeur 
de la variable est égale à 0. Pour k variables on construit q — 2* 
mintermes: My, My, - - ., Ma-,-. Tous les mintermes de deux varia- 
bles sont donnés dans le Tableau 1.8. Les valeurs de la fonction F 
correspondant d’après la table de vérité à la i-ième combinaison de 
variables sera désignée par f, (Tableau 1.8). Comme le montrent les 


Tableau 1.8 


Mintermes, maxtermes et valeurs de la fonction F, 


A B Mintermes Maxtermes nec À 's 
en =, | 

0 0 mo = AB Mo=AtB o—=1 

0 1 m,=AB | M,-A+B f\=9 

1 1 ms=AB | M3=A+B s=1 


Tableaux 1.7 et 1.8. la représentation algébrique de la fonction F5 
est la somme des mintermes correspondant aux combinaisons de va- 
riables pour lesquelles f, = 1 : 


Fs= fomo + fini + faMo + fais = 
= 1-(4B)+ 0-(4B)-+0-(4B) +1. (4B) = AB+ AB. 


Dans le cas général l'expression algébrique de toute fonction 
logique peut se mettre sous la forme suivante: 
#1 
F= Y 
i=0 


Jimi, (1.19) 


où f;, m; sont respectivement la valeur de la fonction (0 ou 1) et le 
minterme qui correspondent à la i-ième combinaison de variables. 
Une telle représentation de la fonction s'appelle forme canonique 
disjonctive (FCD). 

Une autre forme algébrique de représentation d’une fonction 
s'obtient lorsqu'on utilise des maxtermes. On appelle maxrterme 
(constituant de zéro) la disjonction de toutes les variables qui ren- 
trent sous forme directe si la valeur de la variable donnée est égale 
à 4 et sous forme complémentée si la valeur de la variable est égale 
à O (v. Tableau 1.8). Pour une fonction de À variables le nombre de 
maxtermes, de mème que celui de mintermes, est égal à q — 2". 
L'expression algébrique d’une fonction s'obtient sous la forme 
d'un produit : 


q— 1 
F— LL Pi+ Mais), (1.20) 


où f; est la valeur de la fonction correspondant à la i-ième combinai- 
son de variables: M,-;1, le maxterme d'indice (q — i — 1). Üne 
telle représentation de la fonction s’appelle forme canonique conjonc- 
tive (FCC). Par exemple, en utilisant le Tableau 1.8, on obtient 
pour la fonction Fo la FCC suivante: 


F5= (Jo+ M3) (fi + M0) 2e + Ms) (3 + Mo) — 
—=(1+4+8B)(0+4+B) (0+4+B)(1+4+8B)= 
— (A-- B) (A+ B). 
En faisant usage des lois de l’algèbre logique (v. Tableau 1.). il 
n'est pas difficile de mettre en évidence l’équivalence des FCD et 
FCC obtenues pour la fonction F5. | 
Si, au lieu de f;,, on utilise dans les expressions (1.9) et (1.20) les 


inverses f; des valeurs de la fonction, on obtient les FCD et FCC de 
l'inverse de la fonction donnée. Par exemple, on tire du Tableau 1.8: 


F,=A=B—AB+AB—(A+B)(A+B)=F;= A @ B. 


C'est ainsi qu'on effectue le passage de la table de vérité à une 
représentation algébrique d’une fonction logique et toute fonction 
logique peut être représentée sous la forme canonique disjonctive ou 
conjonctive. Pourtant, bien souvent la FCD ou la FCC des fonctions 
ne sont pas leurs expressions les plus simples. Dans beaucoup de cas, 
en appliquant les identités et lois logiques, on peut obtenir des for- 
mes de représentation des fonctions plus simples dites minimisées. 

Le passage inverse d’une représentation algébrique à une table 
de vérité se fait par l'introduction successive de toutes les q combi- 
naisons possibles de variables dans l'expression algébrique donnée, 
le calcul des valeurs correspondantes de F = f; pour chaque i-ième 
combinaison (0 < i < q — 1) et la composition de la table de vérité. 


Pour un nombre de variables relativement petit (4 < 6), c’est 
la représentation graphique des fonctions logiques sous forme de 
tables de mintermes qui s'avère bien commode et suggestive. La 
forme la plus répandue de tables de mintermes est représentée par 
les tables ou diagrammes de Karnaugh. La fig. 1.1 montre les tables 
de Karnaugh pour les fonctions de À = 2, 3, 4 et 5. Une table de 
Karnaugh contient qg = 2* cases, à chacune de ces cases correspond 
un des q mintermes. Pour illustrer cette correspondance, on a inscrit 
dans les cases des tables de Karnaugh représentées sur les fig. 1.1, a, b 
et c les mintermes qui leur correspondent. Si l’on veut représenter 
dans la table de Karnaugh une fonction logique donnée sous la for- 
me canonique disjonctive, on inscrit des 1 dans les cases correspon- 
dant aux mintermes qui figurent dans la FCD. Les autres cases 
restent vides ou remplies de 0. Des exemples de représentation gra- 
phique des fonctions données sous la forme canonique disjonctive 
sont indiqués sur les fig. 1.2, a, bet c. 


A chaque case de la table on fait également correspondre une des 
combinaisons de variables logiques qui se détermine par le numéro 
de la colonne et de la ligne dont l'intersection forme la case considé- 
rée. Par exemple, sur la fig. 1.1, c, à l'intersection de la colonne de 
numéro AB = 01 et de la ligne de numéro CD = 10 est située la 
case correspondant à la combinaison de variables ABCD — 0110 


(minerme 4ABCD). Un tel procédé permet de représenter commodé- 
ment dans la table de Karnaugh des fonctions données par les tables 
de vérité. Si, pour la i-ième combinaison de variables, la valeur de 
la fonction dans la table de vérité est F = f; = 1, on inscrit dans 
la case correspondante de la table de Karnaugh un 1 (c’est-à-dire 
que le minterme m; correspondant entre dans la FCD de la fonction). 
Si F = f; = 0, la case correspondante reste vide ou remplie de 0 
(c'est-à-dire que le minterme correspondant ne figure pas dans la 
FCD). Ainsi il existe une correspondance univoque entre les repré- 
sentations d’une fonction par une table de vérité, par une expression 


algébrique (sous la forme FCD) et par une table de Karnaugh. 
Une fonction logique F est représentée dans la table de Karnaugh 


par l’ensemble des cases remplies de 1, et son inverse F par l’en- 
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Fig. 1.1. Tables de Karnaugh et disposition des mintermes pour jes fenctions 
de deux (a), trois (b), quatre (c) et cinq (d) variables 
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semble des cases vides (ou remplies de 0). La fig. 1.2, a, montre la 
représentation par la table de Karnaugh de la fonction OU Exclusif 
F, conformément à sa table de vérité (v. Tableau 1.6). Son inverse 
F; = Fy = AB + AB (\. Tableau 1.7) est représenté dans cette 
table rar l’ensemble des cases vides. 


Pour des fonctions logiques d'un grand nombre de variables 
(4 > 6) les tables de Karnaugh deviennent trop encombrantes (le 
nombre de cases q > 64) et peu commodes pour l’utilisation pratique. 
Il n’est donc pas recommandé d'y avoir recours que lorsque le nom- 
bre de variables !) 4 < G. 

Les fonctions logiques examinées plus haut (v. Tableau 1.6) 
étaient définies, c’est-à-dire avaient une valeur déterminée, — 0 ou 


A 1; = 1 pour toutes les combinai- 
B\ O0 1! sons possibles de variables lo- 
0 ; giques. De telles fonctions logi- 


ques sont dites entièrement défi- 
nies. 

En plus des fonctions entic- 
rement définies il existe une 
grande classe de fonctions dont 
la valeur n’est définie que pour 
une partie de combinaisons de 
variables logiques. De telles 
fonctions sont dites partiellement 
définies. Les combinaisons de 
variables pour lesquelles la fonc- 
tion est définie sont appelées 
combinaisons de travail, celles 
pour lesquelles la fonction n’est 
Fig. 1.2. Exemples de représentation Pas définie, sont dites indifféren- 
graphique des fonctions logiques à {es. Les valeurs de la fonction 

l'aide des tables de Karnaugh: correspondant aux combinaisons 
a) F = 4B 7 AB; _ indifférentes seront notées dans 
b) F—ABC+ABC+ABC+ABC: ]es tables de vérité et les tables 
c) F — ABCD + ABCD +ABCD + de Karnaugh par le signe « X ». 
+ ABCD En pratique, les combinaisons 
indifférentes de valeurs des va- 
riables logiques sont celles qui ne se réalisent jamais lors du 
fonctionnement d’un dispositif numérique donné. Une fonction 
partiellement définie peut être rendue entièrement définie si 
l’on affecte les combinaisons indifférentes des valeurs quelconques 
de la fonction: f; = 0 ou f; = 1. Cette opération se fait généralement 
de manière à simplifier l'expression algébrique de la fonction et sa 
réalisation pratique. 

Une fonction logique d’un grand nombre de variables peut être 
représentée sous forme de composition de fonctions d'un plus petit 
nombre de variables: 

F(4, B,C,..., N)=A-F,(0, B,C,...,N) + 
+ A-F (1, B, C, ..., N), (i.21) 

1) Il existe des procédés spéciaux permettant d'assurer la représentation 

et la transformation, à l'aide des tables de Karnaugh, des fonctions dont le 


nombre de variables s'élève jusqu'à & = 8 à 9. Pourtant leur étude sortirait 
nettement du cadre du présent ouvrage. 
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où À est la variable à extraire et les fonctions F, (0, 8, C. .... N) 
et F, (1, B,C, ..., N) s'obtiennent à partir de la fonction F par 
introduction des valeurs À = 0 et À = 1. Comme variable à extrai- 
re on peut prendre n'importe laquelle des variables. Par exemple, 


F = AB + ACD + DE = A(B+ DE)+ A(CD+DE)=AF,+AF,, 
F= AB + ACD + DE = D (AB + AC)+ D(AB+E)= DF!+ DF.. 


Le processus de détermination des fonctions constitutives plus sim- 
ples porte le nom de décomposition. Les fonctions obtenues F, et F., 
peuvent être soumises à une nouvelle décomposition. Ainsi, une 
fonction logique complexe peut être exécutée en réalisant successi- 
vement une composition de fonctions plus simples obtenues par sa 
décomposition. 

Comme nous l’avons vu plus haut, toute fonction logique peut 
être représentée sous la forme canonique disjonctive ou conjonctive, 
c'est-à-dire à l’aide d’une combinaison correspondante de fonctions 
logiques élémentaires ET, OÙ, NON. La combinaison de fonctions 
élémentaires qui permet d'exprimer d’autres fonctions logiques, si 
complexes soient-elles, s'appelle base logique ou base fonctionnelle- 
ment pleine. Ainsi, une combinaison de fonctions ET, OU, NON est 
une des bases logiques. 

Une base logique est dite minimale si l'élimination d'au moins 
une des fonctions qui la composent la prive de plénitude fonction- 
nelle. La base logique ET, OÙ, NON n'est pas minimale, car par 
application des lois de dualité on peut exclure des expressions logi- 
ques la fonction ET ou OÙ. Par suite de cette élimination on obtient 
des bases minimales : ET, NON et OÙ, NON. Il existe des bases lo- 
giques minimales constituées par une seule fonction : la fonction de 
Sheffer (ET-NON) ; la fonction (flèche) de Peirce (OU-NON) (v. Ta- 
bleau 1.6). La plénitude fonctionnelle de ces fonctions est due au fait 
qu’elles permettent de réaliser toutes les fonctions entrant dans les 
bases logiques {ET, NON} et {OU, NON} conformément aux expres- 
sions 


— 


A|A4=A4, A-B=A|B=(4|4)|(B|B), 
Aj$A=4, 4+B=A)B—(A}B)}(44B). 


Les circuits électroniques qui exécutent les opérations logiques 
les plus simples sont appelés éléments ou portes logiques. Pour la 
réalisation de différentes fonctions logiques, il suffit d’avoir dans 
les systèmes numériques des éléments logiques effectuant les opéra- 
tions d’une base logique minimale ou d’une autre. Cette collection 
d'éléments logiques porte le nom de base d'éléments minimale. En 
microélectronique moderne, une telle base est le plus souvent cons- 
tituée par les éléments ET-NON ou OU-NON. 

La réalisation de systèmes numériques avec les seuls éléments de 
base minimale conduit souvent à une complexité non justifiée des 


39 


dispositifs et à la dégradation de leurs principaux paramètres d’uti- 
lisation. C’est pourquoi dans beaucoup de cas, pour améliorer les 
caractéristiques des systèmes, on a recours à des bases d'éléments 
élargies (bases à redondance) qui comportent en plus des éléments 
ET-NON, OU-NON, des circuits qui assument les fonctions ET- 
OU-NON, ET, OÙ, OÙ Exclusif et autres. 


$ 1.3. Structure et principes de fonctionnement 
des systèmes numériques 


Le traitement de l'information dans les systèmes numériques se 
fait par exécution d’une suite des opérations donnée par un algo- 
rithme correspondant ). Le fonctionnement des systèmes numéri- 
ques est basé sur le principe de commande à programme du traite- 
ment de l'information. 

On appelle programme une description formalisée de l'algorithme 
de traitement de l’information réalisé dans le système, donnée sous 


Entréc de Sortie de 
l'information l'information 


Bus de données 


Entrée de 
l'information 


Signaux de commande 


a) b) 


Fig. 1.3. Structures classique (a) et en bus (b) des systèmes numériques 


la forme d’une séquence d'instructions qui commandent le processus 
de traitement. L'instruction est un code binaire qui détermine les 
actions du système pour effectuer une seule opération quelconque. 

Un système numérique peut exécuter un ensemble déterminé des 
opérations contenant plusieurs dizaines à plusieurs centaines d’opé- 
rations différentes dont chacune est donnée par une instruction 
correspondante. L'ensemble d'opérations comprend des opérations 
arithmétiques et logiques, des opérations d'entrée et de sortie (ou de 
transfert) de l'information, des opérations de transfert de l’infor- 
mation entre les différentes parties du système, des opérations de 


1) Le mot algorithme signifie une suite de règles formelles qui déterminent 
d’une façon nette et univoque le processus d'exécution d’un travail donné. 
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commande automatique de l'exécution du programme: opérations 
de sauts conditionnel et inconditionnel et autres. 

La fig. 1.3, a, montre une structure typique d’un système numé- 
rique qui comprend: une unité d'’entrée-sortie (en abrégé UES), 
une unité opérationnelle (UO), une unité de mémoire (UM) et une 
unité de commande (UC). 


L'unité d'entrée-sortie sert, d’une part, à l'introduction de l'information 
en provenance des sources extérieures: capteurs, pupitres de commande. autres 
systèmes numériques, etc.. et d’autre part. à l'extraction. après le traitement 
de l'information, des résultats obtenus qui sont utilisés ensuite dans les organes 
d'exécution extérieurs. les indicateurs ou les imprimantes, etc. Les opérations 
sur le traitement de l'information introduite sont effectuées dans l'unité opé- 
rationnelle. Si cette dernière n’accomplit que des opérations arithmetiques, elle 
s'appelle unité arithmétique (UA). Dans de nombreux systèmes, l'unité opé- 
rationnelle réalise les opérations tant arithmétiques que logiques et porte le nom 
d'unité arithmétique et logique (UAL). Dans l’unité de mémoire est stockée 
toute l'information nécessaire au fonctionnement du système: les données 
à traiter, le programme de leur traitement, les constantes et les sous-progranimes 
standards nécessaires, les résultats intermédiaires et les résultats terminaux. 
L’unité de commande détermine l’ordre d'exécution des opérations distinctes 
par les dispositifs du système en assurant la réalisation d'un programme de trai- 
tement donné. L'ensemble de l'unité de commande et de l'unité opérationnelle 
constitue la partie principale d'un système numérique que l’on oncle processeur. 

Le processus de traitement de l'information suivant un programme donné 
consiste dans l'exécution successive d’une série d'opérations dont chacune est 
déterminée par une des instructions du programme. Le système numérique effec- 
tue des opérations sur deux sortes d’informations: les données à traiter et les 
instructions. Les données et les instructions qui constituent le programme de 
leur traitement sont stockées dans l'unité de mémoire composée de cellules de 
mémoire dont chacune a son adresse bien déterminée. Une cellule de mémoire 
conserve un seul nombre binaire qui peut être soit une donnée, soit une instruc- 
tion. Au cours du fonctionnement les données et les instructions sont extraites 
de l’unité de mémoire pour être envoyées dans d’autres organes du système. 

Une instruction contient l'information sur la nature de l'opération à effec- 
tuer dans l’étape de traitement donnée (code d'opération) et sur l'emplacement 
des opérandes, c’est-à-dire des données sur lesquelles est effectuée 1 opération 
(adresses). L'opération est cffectuéc généralement sur un seul ou deux opérandes 
à la fois. Dans les systèmes modernes on utilise le plus souvent des instructions 
à une adresse qui contiennent l’adresse d'un des opérandes. L'adresse du deuxie- 
me opérande est rigoureusement fixée et le rangement de l'opérande suivant 
cette adresse se fait obligatoirement avant l'exécution de l’opération. Le résultat 
de l’opération est placé lui aussi à une adresse fixe, qui est souvent celle du deu- 
xième opérande. Si une opération est cffectuee sur une information rangée à une 
adresse fixe, les instructions correspondantes ne comportent pas d'adresse. De 
telles instructions sont dites sans adresse. | 

Le programme de fonctionnement du système numérique est introduit dans 
une partie déterminée de la mémoire soit par l'intermédiaire de l'unité d’entrée- 
sortie, soit par branchement des supports d’information remplis: bandes ct 
disques magnétiques, mémoires à circuits intégrés et autres. Les codes des ins- 
tructions exécutées successivement l’une après l’autre sont généralement rangés 
dans des cellules de mémoire à adresses successives. 

Lors de l'exécution d’un programme, l'unité de commande assure une 
extraction successive des instructions de l'unité de mémoire, analyse ces ins- 
tructions et élabore des signaux de commande suivant lesquels l'unité de mé- 
moire et l'unité d’entrée-sortie délivrent ou reçoivent des opérandes qui subis- 
sent dans l’unité opérationnelle des opérations nécessaires. En outre, l’unité 
de commande détermine l'adresse de l'instruction suivante à exécuter qui est 
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rangéc généralement dans la cellule de mémoire de numéro d'ordre suivant. 
Cette marche naturelle de l'exécution d'un programme peut être modifiée, 
s’il y a lieu, à l’aide d'instructions de saut spéciales. L’instruction de saut incon- 
ditionnel provoque toujours une modification de l’ordre dans lequel sont exe- 
cutées les instructions prévues par le programme. Quant à l’instruction de saut 
conditionnel, elle modifie cet ordre seulement suivant les résultats des opé- 
rations précédentes. 


Le jeu d'instructions comprend des instructions relativement 
simples et celles suffisamment complexes telles que la multiplica- 
tion et la division, dont la réalisation exige d'effectuer une suite 
déterminée de plusieurs opérations élémentaires que l’on appelle 
microopérations. Dans la catégorie de microopérations se rangent 
l'addition arithmétique, la conjonction, la disjonction, l’inversion, 
les décalages vers la gauche ou vers la droite, le transfert des opé- 
randes entre les destinataires (cellules de mémoire et organes du 
système) et certaines autres. Les instructions qui déterminent l’exé- 
cution des microopérations sont appelées micro-instructions. Pour 
chaque instruction on peut construire un microprogramme constitué 
par une suite de micro-instructions qui déterminent sa réalisation. 

Les systèmes numériques se répartissent en deux grandes classes : 
synchrones et asynchrones. Dans les systèmes synchrones, le début de 
l'exécution de chaque microopération est rigoureusement fixé dans 
le temps (synchronisé) par l’arrivée d’un signal de synchronisation 
(d'horloge). Ces signaux ont la forme d’impulsions dont la séquence 
est élaborée par un générateur spécial qui fait partie du système et 
s'appelle générateur horloge ou encore rythmeur ou synchroniseur. 
La période des impulsions de synchronisation représente donc le 
temps minimal qui s'écoule entre l'exécution par le système de deux 
microopérations successives, c’est-à-dire sert d'unité de temps ma- 
chine que l’on appelle cycle de base ou temps. Suivant sa structure le 
système peut exécuter pendant un cycle de base une seule ou plusieurs 
microopérations si ces dernières sont mises en coïncidence dans le 
temps. Dans les systèmes asynchrones, les signaux de synchronisa- 
tion ne sont pas utilisés. Dans ces systèmes, chaque microopération 
démarre sur réception d’un signal indiquant que la précédente est 
achevée. 

Les systèmes synchrones sont plus complexes et moins rapides 
que les systèmes asynchrones. Pourtant l’organisation d’un fonc- 
tionnement correct, sans erreurs, de grands systèmes asynchrones 
est un problème pratiquement impossible à résoudre à cause de gran- 
des différences entre les temps d’exécutions des différentes microopé- 
rations. Etant dues à la structure et à la technologie de fabrication 
des organes constitutifs ainsi qu'aux conditions concrètes de service 
(température, tension d’alimentation et autres), ces dispersions de 
temps sont difficiles à pronostiquer et à prendre en compte. C’est la 
raison pour laquelle les systèmes numériques suffisamment com- 
plexes sont généralement synchrones. 

Un ensemble des éléments logiques qui assurent l'exécution d'une 


microopération est appelé sous-ensemble ou organe fonctionnel. Com- 
me exemples de sous-ensembles fonctionnels on peut citer les addi- 
tionneurs (totalisateurs ou accumulateurs), les convertisseurs de 
code (transcodeurs), les circuits de décalage d’un ou de plusieurs 
rangs des nombres binaires (registres à décalage) et autres. Les prin- 
cipaux types de sous-ensembles fonctionnels utilisés dans les systè- 
mes numériques sont décrits aux chap. 3 et ». 

Les sous-ensembles fonctionnels faisant partie d’un même dispo- 
sitif sont souvent réunis en blocs fonctionnels. Par exemple, l'unité 
opérationnelle comprend un bloc arithmétique et logique, un bloc 
de mémoire assurant le stockage opérationnel des opérandes et des 
résultats des microopérations et autres; l’unité de mémoire utilise 
un bloc de mémoire, un bloc de formeurs de signaux d’accès, un bloc 
de commande et autres. 

D'après le principe de fonctionnement logique tous les sous-en- 
sembles et blocs fonctionnels se divisent en deux classes : combina- 
toires et séquentiels. 

Les sous-ensembles et blocs combinatoires ne disposent d'aucune 
mémoire. Leur état logique se définit de façon univoque par la 
combinaison de variables appliquée aux entrées à l'instant consi- 
déré. 

Les sous-ensembles et blocs séquentiels possèdent une qualité de 
« mémorisation » des états antérieurs. Leur état logique dépend des 
combinaisons de variables d’entrée appliquées tant à l’instant con- 
sidéré qu’à des instants antérieurs, c'est-à-dire de la séquence com- 
plète des variables d’entrée ?). 

Les sous-ensembles et blocs séquentiels comportent des éléments 
de mémoire capables de conserver une information binaire. Les élé- 
ments de mémoire qui ont le pouvoir de conserver l'information 
stockée aussi longtemps que l’on veut, à condition d'être en bon 
état de fonctionnement, sont dits statiques. Comme exemple de mé- 
moires statiques on peut indiquer les cellules bistables constituées 
par deux éléments logiques inverseurs couplés en croix et diverses 
bascules construites à base de cellules bistables [1, 5]. Les éléments 
de mémoire qui ne conservent l'information stockée que pendant un 
temps limité, relativement court, sont dits dynamiques. Pour la réali- 
sation des mémoires dynamiques on utilise dans les circuits inté- 
grés des composants capables d'emmagasiner une charge électrique : 
les condensateurs ou les capacités parasites, les transistors bipolaires 
saturés [1, 5]. Pour assurer à l’aide de mémoires dynamiques une 
conservation de longue durée de l'information il est nécessaire de 
procéder à leur rafraîchissement, c'est-à-dire à leur régénération 
(recaarge des capacités, saturation des transistors). 

Suivant le type d'éléments de mémoire utilisés on distingue des 
microcircuits numériques statiques ou dynamiques. Les microcir- 


1) Les sous-ensembles et blocs combinatoires sont souvent appelés auto- 


malismes logiques sans mémoire, et ceux séquentiels sont appelés automatismes 
logiques avec mémoire. 
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cuits numériques qui font appel aux éléments de mémoire tant sta- 
tiques que dynamiques sont appelés microcircuits semi-dynamiques. 
Les paramètres principaux des systèmes numériques sont ]la 
puissance consommée et le rendement. 
La puissance consommée est définie par l'expression 


P=Ù Elu (1.22) 


où E;, Ta1.; sont la tension et le courant d'alimentation du i-ième 
sous-ensemble (bloc); la somme est étendue à tous les sous-ensem- 
bles (blocs) constituant le système. 

L'unité de rendement ou de capacité de traitement est la cadence 
d'exécution des opérations arithmétiques ou autres: le nombre 
d'opérations par seconde (op;s). Or, les temps d'exécution des diffé- 
rentes opérations sont loin d’être les mêmes. Par exemple, l'addition 
et la soustraction des nombres binaires (opérations « courtes ») exi- 
gent généralement 4 ou 5 cycles de base, alors que la multiplication 
et la division (opérations « longues ») demandent un temps de 1 ou 
2 ordres de grandeur plus grand. Aussi, pour le calcul d’un rende- 
ment utilise-t-on divers procédés permettant de trouver sa valeur 
moyennée. C’est ainsi par exemple que bien souvent on évalue le 
ne des calculateurs électroniques universels au moyen de la 
formule 


W, — 1/(0,7t + 0,34), (1.23) 


où {, t, sont les temps d'exécution des opérations « courtes » et 
« longues » respectivement ; 0,7 et 0,3 les coefficients qui tiennent 
compte de la fréquence relative d'exécution de ces opérations lors 
de la réalisation des algorithmes typiques (les opérations de type 
« addition » constituent près de 79 %, celles de type « multiplica- 
tion », près de 30 %). 

Le rendement des systèmes numériques dépend tant de leur 
structure que de la rapidité de fonctionnement des éléments logiques 
qu'ils utilisent. Il est à noter une liaison étroite qui existe entre la 
puissance consommée et le rendement. Une augmentation de la 
puissance consommée en cas d'emploi de blocs plus puissants et plus 
rapides ou en cas de mise en parallèle de plusieurs blocs pour le 
traitement de l'information conduit à une augmentation du rende- 
ment des systèmes numériques. Par contre, une limitation de la 
puissance consommée exige généralement de réduire le nombre de 
blocs ou d'utiliser des dispositifs moins puissants et donc moins rapi- 
des, ce qui réduit le rendement. Comme indice de qualité des sys- 
tèmes on utilise souvent le rapport vitesse/puissance qui détermine 
le niveau scientifique et technique de leurs structure, schéma, techno- 
logie et construction. 

Une des caractéristiques essentielles d’un système est sa fiabilité 
déterminée par le temps de bon fonctionnement T, [h] ou par le taux 
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moyen de défaillance à [déf’h] = 1/T,;. La masse et l'encombrement 
sont eux aussi bien importants dans beaucoup de domaines d'emploi. 

Actuellement, en utilisant des microcircuits standards produits 
en série, on peut construire pratiquement tous les dispositifs consti- 
tuant les systèmes numériques excepté les mémoires externes de 
grande capacité qui sont réalisées sur disques ou bandes magnéti- 
ques. 

Il convient de remarquer que la structure des systèmes numéri- 
ques fait l’objet des perfectionnements continus apportés en vue 
d'améliorer leurs performances et d'élargir les possibilités fonction- 
nelles. Aussi la structure de beaucoup de systèmes actuels diffère-t- 
elle considérablement de la structure classique donnée à la fig. 1.3, a. 


La conception de grands systèmes numériques, par exemple, celle des cen- 
trales de calcul à grand rendement, se caractérise par le passage à la structure 
répartie. Dans ce cas, chacun des dispositifs du système reproduit en miniature 
la structure de tout le système numérique, c'est-à-dire comporte des blocs qui 
remplissent les fonctions de UO, UC, UM, UES. C'est ainsi par exemple que 
l’unite d'’entrée-sortie renferme un processeur spécialisé assurant une préparation 
préliminaire de l'information en vue de son traitement ultérieur et une propre 
mémoire. L'unité de mémoire comporte à son tour un processeur spécialisé qui 
assure l’organisation la plus rationnelle de la mémoire et le rangement de l'in- 
formation en mémoire. Ainsi un svstème numérique à à structure répartie se coim- 
pose de plusieurs types spécialisés des unités UO, UC, UM, UES. Une telle 
répartition des fonctions à l’intérieur du système et la spécialisation des types 
distincts de dispositifs permet d'élever notablement le rendement des systèmes. 
Une classe particulière est constituee par des systèmes à multiprocesseurs. Une 
telle structure perinet d'améliorer le rendement grâce à la répartition entre les 


différents processeurs des différentes étapes de résolution du problème et à leur 
exécution simultanée. 


En plus des grands calculateurs électroniques on utilise large- 
ment des systèmes numériques relativement moins complexes appe- 
lés mini-ordinateurs dont le rendement est plus faible mais qui ont 
un petit encombrement, sont peu coûteux et s'avèrent de ce fait 
bien commodes pour la commande de divers objets et pour des cal- 
culs pas trop compliqués. Actuellement, la plupart des fonctions 
des mini-ordinateurs sont remplies par des systèmes numériques 
réalisés à partir des circuits LSI et VLSI que l’on appelle micro- 
ordinateurs. Les mini-ordinateurs et les micro-ordinateurs ont gé- 
néralement la structure en bus (fig. 1.3, b) avec laquelle l’échange 
d’information entre tous les dispositifs se fait par une ou plusieurs 
lignes de transmission appelées bus. Il en résulte une simplicité 
relative du système, mais le rendement du système diminue parce 
que deux dispositifs seulement peuvent échanger d’information à la 
fois. Pour améliorer la rapidité de fonctionnement, on peut augmen- 
ter le nombre de lignes de transmission mais ceci conduit à une com- 
plication tant des dispositifs eux-mêmes que de l’organisation de leur 
fonctionnement. C’est pourquoi dans la plupart des cas on se limite 
à deux ou trois lignes de transmission, comme l'indique la fig. 1.3, b, 


etonutilise des lignes distinctes pour la transmission des instructions 
et des données. 


49 


$ 1.4. Classification et paramètres principaux 
des microcircuits numériques 


La technologie moderne permet de réaliser des microcircuits 
contenant des dizaines de milliers d'éléments logiques. La comple- 
xité d’un circuit intégré numérique se caractérise par le degré d’in- 
tégration fonctionnelle 


K, =Ig Ne, (1.24) 


où ., est le nombre d'éléments ET-NON ou OU-NON que comporte 
le microcircuit !). Les microcircuits numériques modernes se carac- 
térisent par À, = 1 à 4. Les microcircuits intégrés sont simples ou 
SSI, lorsqu'ils comportent un ou plusieurs éléments logiques (4, = 
Z 1); à moyenne échelle ou MSI, lorsqu'ils comportent un ou plu- 
sieurs sous-ensembles fonctionnels (additionneurs, registres, etc.) et 
ont généralement À, -— 1 à 2: à grande échelle ou LSI. lorsqu'ils 
comportent un ou plusieurs dispositifs fonctionnels (unité arithmé- 
tique ou arithmétique logique, unité de commande, unité de mémoire) 
et se caractérisent par Æ, — 2 à 4. Ces derniers temps, on 
commencé à fabriquer des microcircuits possédant Æ, > 4 et 
remplissant les fonctions des systèmes numériques entiers (par 
exemple, les micro-ordinateurs [20, 21]). De tels microcircuits ont 
recu le nom de circuits intégrés à très grande intégration ou 
VLSI. 

Les microcircuits utilisés dans les dispositifs à stockage statique 
de l'information ($ 1.3) sont dits statiques et ceux qui équipent Îles 
dispositifs à stockage dynamique sont dits dynamiques. 

Suivant le mode de représentation de l'information binaire les 
microcircuits numériques se répartissent en deux classes: circuits 
commandés par tension continue et circuits commandés par impulsions 
électriques. Dans les circuits intégrés numériques commandés par 
tension les valeurs de 0 et de 1 sont représentées par des niveaux 
essentiellement différents de potentiel électrique: haut et bas. Le 
plus souvent, on prend le potentiel bas pour O0 en le désignant (°°, 
et le potentiel haut pour 1 en le désignant par U!. Une telle repré- 
sentation est appelée logique positive. En logique négatire, on prend 
pour 0 le niveau haut et pour 1 le niveau bas. En vertu des lois de 
la dualité [(1.13) dans le Tableau 1.5], le passage de la logique 
positive à la logique négative (inversion des variables logiques et 
de la fonction résultante) correspond au remplacement de l'opération 


ET par l'opération OÙ et vice versa : AB — À + B, À + B — AB. 
Dans les circuits intégrés numériques commandés par impulsions, 
l’une des valeurs du signal logique (« O0 » ou « 1 ») se détermine par 


1) Si le microcircuit utilise une autre base d'éléments, Ne, represente le 
nombre d'éléments ET-NON ou OU-NON exigé pour la réalisation des fonc- 
tions logiques assumées par ce microcircuit. 
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la rrésence, à la sortie du circuit, d'impulsions de durée et d’ampli- 
tude déterminées, et l’autre, par l’absence d’impulsions, c’est-à-dire 
par la conservation d’un potentiel constant quelconque. En logique 
positive, l'absence d’impulsions correspond à Ü et leur présence 
à 1. 

La plupart des types de microcircuits numériques modernes appar- 
tiennent à la classe de circuits commandés par tension. Pour carac- 
tériser les circuits intégrés numériques commandés par tension on 
utilise le système de paramètres suivant : les potentiels correspondant 
à OU et à 1: U°, U!; le seuil de commutation (de basculement ou de 
sensibilité) Ve; le nombre d'entrées (entrance ou facteur de charge 
d'entrée) M ; les courants d'entrée: 72, pour Une = U° et Ji, 
pour U,nt — U!; le facteur de charge de sortie (sortance) W : l’im- 
munité au bruit de polarité positive Ujn et de polarité négative 
Uïm; la puissance P ou le courant 7, demandé à la source d’alimen- 
tation ; les temps de passage ta du niveau bas à haut et {4 du ni- 
veau haut à bas (l’indice pd provient des mots anglais « propagation 
delay »). 

Les paramètres des circuits intégrés numériques se déterminent 
d’après leurs caractéristiques en régime statique et en régime dyna- 
mique (transitoire). La principale caractéristique statique des cir- 
cuits intégrés est leur caractéristique de transfert Usor — f (Ur) qui 
traduit la variation du potentiel de sortie en fonction du potentiel 
de l’une des entrées, les autres entrées étant à un potentiel constant 
(U9 ou U). 

D'après le type de caractéristique de transfert, les circuits 
intégrés numériques se divisent en deux groupes: les circuits 
inverseurs, qui assurent à la sortie l’inversion des signaux logiques 
d'entrée (éléments NON, ET-NON, OU-NON et autres), et les cir- 
cuits non inverseurs, qui fournissent à la sortie un signal logique 
non inversé (éléments ET, OÙ et autres) !). 

Une caractéristique de transfert typique est illustrée à la fir. 
1.4, a. pour un élément logique inverseur, et à la fig. 1.4. b. pour 
un élément logique non inverseur. Du fait que le circuit numérique 
doit assurer une nette séparation (quantification) des niveaux logi- 
ques 0 et 1, la caractéristique de transfert comporte trois tronçons 
bien délimités: 7, correspondant à l’état Us. — U; IT. correspon- 
dant à l’état Usor — U?'; III, correspondant à un état intermé- 
diaire. Les valeurs du potentiel U,,. correspondant aux frontières 
des tronçons sont appelées seuils de commutation ou de basculement 
V£ et V{, alors que la région comprise entre les seuils est dite sone 
d'indétermination. 

Lorsque plusieurs éléments logiques sont mis en série, leur carac- 
téristique de transfert résultante présentera une séparation plus 


1) Certains circuits, par exemple, ceux qui réalisent les fonctions Inhi- 
bition, Implication sont inverseurs pour les unes des fonctions logiques et non 
inverseurs pour les autres. 
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nelle des tronçons Z et Z/7 *). La caractéristique de transfert des sous- 

ensembles et blocs fonctionnels contenant plus de deux ou trois élé- 

ments logiques mis en série prend l'allure montrée en traits inter- 

rompus sur la fig. 1.4. Si les entrées du circuit sont portées à des 

niveaux logiques U? ou U!, l’arrivée d’un bruit statique de polarité 

positive de valeur V+ > V? — U® ou de polarité négative de valeur 
Il Il ! 


Ucnt 


Fig. 1.4. Caractéristiques de transfert d’un circuit logique inverseur (a) et non 
inverseur (b) 


V- > Ut! — VE provoque une commutation non prévue par le fonc- 
tionnement logique normal. Il se produit une anomalie dans le 
circuit, c'est-à-dire un faux changement de l'information délivrée à 
la sortie : O0 av lieu de 1 ou inversement. 

La valeur maximale admissible du bruit statique qui ne provo- 
que pas d'anomalie dans le circuit intégré numérique s’appelle 
immunité au bruit et se détermine par les expressions (fig. 1.4) 


Un = Ve — UC: (1.25a) 
m—=U—-V; (1.25b) 
im + Lin = VU — AV., (1.26) 


où L’}y = U! — UT est l’excursion ou le saut logique; AV, -= V? — 
— Vi, la largeur de la zone d’indétermination. Ainsi. pour amélio- 
rer l’immunité au bruit, il faut augmenter ÜU, ou diminuer AV.. 
C'est pourquoi dans les circuits intégrés numériques on assure 
AV, < U;,et on peut considérer de façon approchée que K = Vi = 
Æ Ve, où Ve est le seuil moyen de commutation ou de basculement. 

La valeur maximale de l’excursion logique est limitée par la ten- 
sion d'alimentation U, < E, on tire donc de l'expression (1.26) 


1) La caractéristique de transfert résultante d'un tel circuit n’est pas diffi- 
cile à construire graphiquement si l’on utilise les caractéristiques de transfert 
des éléments constitutifs (fig. 1.4) et tient compte du fait que le potentiel L'ent 
à l'entrée de chaque élément qui suit est égal au potentiel de sortie L'iur de 
l'élément qui le précède. La méthode à suivre pour la construction d’une telle 
caractéristique est décrite dans [1]. 
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(Uin + Uïm) < £E. Ainsi, la somme des immunités au bruit U, 
et Uïn n’excède pas la tension d'alimentation. 

Pour obtenir des valeurs suffisamment élevées de U}, et de 
Uïn à la fois, il convient d'utiliser des circuits dans lesquels le 
seuil moyen de commutation V. se situe à peu près au milieu entre 
UT et U!. Dans ce cas les valeurs de Un et Uïn sont égales l’une à 
l'autre et s'expriment par 


Un © Un & Un = 0,5 (U1 — AV.) & O5U,<O5E. 


Un moyen efficace permettant d'élever l’immunité au bruit des 
circuits consiste à obtenir une hystérésis sur leur caractéristique de 
transfert (fig. 1.5). Dans ce cas 
> Viet 


Un + Uim = Ui + Un (1.27) 


où Ü, = Vi — Vi est la largeur 
du cycle d'’hystérésis. Dans le 
cas limite où VU, & U,;, on ob- 
tient une immunité au bruit 
Uin © Uin Æ Uim Æ V1 qui est 
deux fois plus grande que U,, 
des circuits sans hystérésis. UPVS V2 dr v.. 
Les caractéristiques de trans- 
fert des circuits numériques Fig, 1.5. Caractéristique de transfert 
réels présentent une certaine un circuit logique à hystérésis 
dispersion due à la différence 
des conditions extérieures, à la dispersion des paramètres des 
composants et à d'autres facteurs. Les valeurs des niveaux U, 


Ul'et des seuils V5, Vé sont comprises donc dans un certain inter- 
valle : 


0 F +0 0 0 0 
mine CS VU Max Vémin Ve Ve max, 
LUI U! V’! <LVi<V! 
Din XX Ÿ max? cmin Fe" cmaxe 


L'immunité au bruit est déterminée dans les conditions les plus dé- 
favorables de facteurs: 


Cia — Vé min — Unax ’ (1.28a) 
Uim co Unin DE Ve max: (1 .28b) 


La FRS a des de transfert dépend des potentiels de la ligne d’alimen- 
tation (U;,) et de la ligne de « masse » (Un). L'action des parasites F, qui 
apparaissent sur ces lignes peut être représentée comme une variation des poten- 
tiels: Un, = E + Vh, Um = Vn pour déterminer ensuite la caractéristique de 
transfert qui en résulte. L’immunité au bruit s'obtient à l’aide de la caracte- 
ristique de transfert ainsi obtenue comme la valeur maximale de V} pour la- 


quelle on a encore U*,,, U:,,, = 0 


Quand les bruits agissant à l'entrée du circuit ou sur les lignes d’alimen- 
tation et de « masse » sont à caractère impulsionnel d'amplitude V,,, et de 
durée fimp, leur action est analogue à celle d'un bruit statique si leur durée 
est suffisamment grande. Si la durée {,,, des parasites impulsionnels diminue, 
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ils ne peuvent provoquer une anomalie que lorsque leur amplitude est suffisam- 
ment grande. Les parasites à caractère impulsionnel on une petite durée de 
l'ordre du temps de commutation du circuit (tinp < < ee : ta) n'arrivent pas 
à produire un faux basculement du circuit même dans le cas où leur amplitude 


Vip est considérable. Ainsi, pour la rip des circuits intégrés logiques, 
l’immunité au bruit de caractère impulsionnel augmente lorsque la durée des 


parasites diminue. 


La caractéristique d'entrée des circuits logiques Zont = f (Usnt) 
sert à déterminer les valeurs des courants d'entrée: 2, > 0 fourni 
par le circuit pour Usnr = U° et Zëne < 0 absorbé par le circuit pour 
Ünt = U". 

Les caractéristiques de sortie des circuits logiques US. = f (1èn) et 
Uior = f (Zèn) sont représentées sur la fig. 1.6. Le courant absorbé 
Th ou le courant fourni J{ 
dépendent du nombre de char- 
ges n: 


Th = nent, F5 == nine. (1.29) 


La pente des caractéristiques de 
sortie détermine les résistances 
de sortie du circuit Rio = 
—= dUécr/dIen; Rior = dUior/dT in: 
qui sont en général non linéai- 
1° 0 I res. 
se D'après les caractéristiques 
Fig. 1.6. Caractéristiques de sortie de sortie du circuit on trouve 
d'un circuit logique les valeurs maximales admis- 
sibles des courants de charge 
(v. fig. 1.6): Z£h max Correspondant à Ur max €t Zèh max COrrespon- 
dant à Üior min: 

Les valeurs de USor max €t de UÜiorinin Se déterminent d'après 
les valeurs données de Uïn, lin et les valeurs connues de VE x, 
Vé nn à l’aide de l’expression (1.31). Si la charge est constituée par 
des circuits logiques identiques ayant des courants d'entrée Joue, 
Tône, les relations NV, — Zèh max/lent V1 = Îéh max/lent donnent le 
nombre maximal de circuits-charges pour lequel les niveaux U°, U1 
se conservent dans les limites U° << Uñuxs UT > Unin nécessaires 
pour assurer les valeurs désirées de Un, Uïin. Le facteur de charge 
de sortie est égal au plus petit des nombres V,, NW; : 


N = min (W,, M). (1.30) 


Si les nombres V, et NV, comportent des parties fractionnaires, ils 
sont arrondis à l'entier inférieur le plus proche. Comme le montre la 
fig. 1.6, les courants J?h max €t Zéh max et donc les valeurs de W,, N, 
dépendent des valeurs données de Un, Uin. Lorsque Un, Ur: 
augmentent, les valeurs de Z°b max: Zehmax €t de Vo, NV, N di- 
minuent. 


1 I ] 
ch max ch 
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Pour la réalisation de la plupart des circuits numériques il suffit 
d'avoir des éléments à nombre d'entrées M -- 3 à 4. Une augmen- 
tation du nombre d’entrées a en général pour effet de dégrader les 
autres paramètres, de réduire par exemple la rapidité de fonctionne- 
ment. C’est pourquoi dans les circuits numériques on utilise le plus 
souvent des éléments avec 1/ = 1 à 4. Si l’on a besoin des circuits à 
nombre d'entrées plus élevé, on introduit dans certaines séries de 
microcircuits des éléments spéciaux appelés expanseurs dont le 
branchement sur uñ circuit numérique permet de porter le nombre 
de ses entrées à la valeur désirée. 

La puissance P et le courant I,, absorbés par un circuit numéri- 
que à la source d'alimentation dépendent de son état logique. Le 
circuit consomme un courant J5, pour Us — U° et un courant J: 
pour Usor — U!. La puissance moyenne absorbée en régime statique 
est définie par l'expression 


P = 0,5E (1h + Il). (1.31) 


Afin de diminuer la puissance consommée on peut réduire la tension 
EË, mais ceci entraîne une baisse de U/,.. 

Dans certains types de circuits numériques le basculement d’un 
état vers un autre s'accompagne d’une croissance notable du courant. 
demandé à la source d’alimentation. Un tel circuit consomme donc 
encore une puissance dite dynamique P;,;, dont la valeur est propor- 
tionnelle à la fréquence de commutation f.. Il en résulte que la puis- 
sance moyenne empruntée par un circuit à la source d'alimentation 
en régime de commutation P,, = (P + P;yn) est plus grande que la 
puissance P absorbée en régime statique. Pour de tels circuits on in- 
dique généralement la valeur de P,, à une certaine fréquence de 
fonctionnement voisine de la fréquence maximale (fx). 

Les temps de passage du niveau haut à bas {4 et du niveau bas à 
haut td qui caractérisent la rapidité de fonctionnement des circuits 
numériques se déterminent à l’aide de caractéristiques dynamiques 
(fig. 1.7, b). Pour pouvoir évaluer la rapidité de réponse des circuits 
dans les conditions correspondant à leur fonctionnement dans les 
dispositifs numériques, les caractéristiques dynamiques doivent être 
mesurées sur un ensemble de circuits mis en série (fig. 1.7, a). Les 
circuits qui précèdent fournissent à l’entrée du circuit à étudier un 
signal de commutation U,nt et r circuits-charges sont branchées à sa 
sortie. La capacité de charge C. tient compte des capacités parasites 
des interconnexions branchées à la sortie du circuit. Les temps fp4, 
td se déterminent par les intervalles de temps qui s’écoulent entre 
les instants où les potentiels d'entrée et de sortie atteignent la 
valeur du seuil de commutation V.. Les valeurs de t5d, t;4 dépen- 
dent. de façon substantielle du nombre de charges n et de capacité C++. 

Un des paramètres importants est le {emps de propagation moyen 


ta = 0,5 (tpa + tpa), (1.32) 
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qui détermine le temps moyen d'exécution des opérations logiques. 
La valeur de t,, est généralement calculée à partir des valeurs mesu- 
rées de {54 et de tif. 


Ve = ee ee me me me me ame mme me me ns 
UE | | 
Üsor |  Circuitnoninverseur | l 
VIE + | 
C1 EN SE +-\ 
U° | à 
0.1 | 1.0 
Usorl | 'pd tpét | 
U! | Circuit inverseur | 
| | 
à PE SE | RIRE TÉ— 
UE + | 
Lut1-0 2 2410! t 
pd Lpdte— 


b) 


Fig. 1.7. Montage (a) pour mesurer les caractéristiques dynamiques (b) des cir- 
cuits logiques inverseur et non inverseur 


Pour des circuits inverseurs le temps {,, peut s'obtenir à l’aide d'une chaïne 
comportant un nombre impair de circuits mis en série et bouclés en anneau 
(fig. 1.8). Le signal logique (0 ou 1) injecté à l'entrée du premier circuit se trouve 
inversé après le passage à travers toute la chaîne. Le signal inversé qui est réin- 
jecté, par la boucle de réaction, à l'entrée du premier circuit provoque le bas- 
culement successif de tous les circuits. Après avoir subi, au passage de la chaïne, 
une nouvelle inversion le signal attaque de nouveau l'entrée du premier circuit 
en provoquant un basculement suivant du montage. Ainsi, il se produit dans 
le montage une variation périodique des potentiels d'entrées et de sorties de U° 
à Ut, c'est-à-dire la production d’impulsions dont l’amplitude est égale à l’ex- 
cursion logique U],. C’est pourquoi un tel montage de circuits (v. fig. 1.8) a reçu 
le nom de générateur en anneau. Le temps de passage unique du signal (temps de 
basculement du circuit) est égal à (ketba). où k, est le nombre de circuits cons- 
tituant le générateur ; {,4, leur temps de propagation moyen. La période des 
impulsions produites étant égale au temps de passage de deux niveaux logiques 
0 et 1, sa durée est 7, — 2k,tDa- Ainsi, la valeur de £,,, pour les circuits utilisés 
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dans un générateur en anneau peut être déterminée en mesurant la période 7, 
ou la fréquence f, des impulsions produites : 


ta = Tele = 12kfe. (1.33) 


On a généralement recours à des générateurs en anneau contenant k, = 7 à 9 
circuits pour lesquels on trouve, par ce procédé, la valeur moyennée de tpd: 


Rétrocouplage ' 


Circuit Circuit 


Se SE RE 


Fig. 1.8. Générateur en anneau (k étant un nombre impair) 


Ce procédé est utilisé pour la mesure de !,4 des éléments constitutifs des circuits 
LSI. Les générateurs en anneau sont alors réalisés directement sur la pastille 
intégrée et les éléments à étudier fonctionnent dans des conditions d'un circuit 
LSI réel. 


Lorsque la puissance consommée P augmente par suite de la crois- 
sance des courants Zu, Zh, la rapidité de fonctionnement du circuit 
devient plus haute parce que la recharge des capacités parasites par 
ces courants se fait plus vite. Pour la plupart des circuits numéri- 
ques, on observe dans une large gamme de variation de la puissance 
(Pmin < P L Pmax) une variation de {,, en raison inverse de 
P:tp3 — 1/P. Aussi, pour caractériser les circuits numériques 
utilise-t-on un paramètre appelé facteur de mérite ou facteur de qua- 
lité (dans la littérature russe on utilise le terme de « travail de com- 
mutation ») 


Ac — Ptpd- (1.34) 


Ce paramètre reste constant dans la gamme de variation de la puis- 
sance (Pmin à Pmax) et caractérise la qualité de la conception et de 
la réalisation technologique du circuit. Le développement des mi- 
crocircuits numériques s'accompagne par une réduction continue de 
la valeur de 4.. C’est ainsi que pendant la dernière décennie la va- 
leur de À, a été diminuée de plus de deux ordres de grandeur et atteint 
actuellement les valeurs de 4, — (0,01 à 1,0) 10! J. Il est à noter 
que la limite théorique de 4. pour les circuits monolithiques numé- 
riques se situe d’après les différentes estimations entre 107! et 
10-18 J [11]. 

Lorsque la puissance consommée augmente P > P,,,,0n cons- 
tate une croissance de À, du fait que le temps de propagation des 
éléments atteint sa valeur minimale {,4 min (fig. 1.9) qui dépend 
des paramètres physiques des transistors utilisés dans le circuit in- 
tégré. Pour des éléments à transistors bipolaires, la valeur de t,4 mia 
se détermine en régime de saturation, par la constante de temps d’é- 
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vacuation de la charge excédentaire ts, et en régime non saturé, par 
le temps de transit {,. des porteurs de charge dans la base et par les 
constantes de temps propres de recharge des capacités des transistors 
(rpCc), (rrCe). Pour des éléments à transistors MOS, £,4 min Se dé- 
termine par la constante de temps de pente +, [1]. Les éléments uti- 
lisés dans les microcircuits numériques modernes se caractérisent par 
les valeurs de pa min Comprises entre quelques unités et quelques 
dixièmes de nanoseconde. 

Si la puissance diminue P << Pyin, la valeur de À, accuse une 
croissance appréciable comme dans le cas de l’augmentation de la 


P min Pmax P 


Fig. 1.9. Variation du temps de propagation et du factr.r de mérite en fonction 
de la puissance consommée 


puissance (fig. 1.9). Ce phénomène s’explique par le fait que le gain B 
des transistors bipolaires et la pente Su des transistors MOS dimi- 
nuent lorsque les courants de travail et les tensions sont faibles. Il en 
résulte une diminution des valeurs moyennes des courants qui par- 
courent les transistors au cours de la commutation des éléments et 
assurent la recharge des capacités parasites. Tout ceci conduit à ce 
que le temps de propagation croît de façon sensiblement plus rapide 
que d’après la relation t,4 = 1/P. 

De nombreux paramètres des circuits numériques dépendent pour 
une large part de la tension d'alimentation Æ£. La réduction de £ 
diminue la puissance consommée P, mais en même temps dégrade 
en général l’immunité au bruit, la sortance et parfois la rapidité de 
fonctionnement des circuits. La valeur de £ est donc choisie compte 
tenu des conditions imposées à tous les paramètres du circuit. La va- 
leur de £ doit correspondre à une des valeurs de la série de tensions 
normalisées prévues pour l’alimentation des circuits logiques: 1.2; 
4,6: 2,0; 2,4; 3,0 ; 4,0 ; 5,0 : 6,0 ; 9,0; 12,6; 27 V. Dans les microcir- 
cuits numériques modernes à transistors bipolaires les valeurs typi- 
ques de la tension d’alimentation sont Æ£ — 4 ou 5 V, dans ceux à 
transistors MOS E = 5 à 9 V. 

En plus de la valeur nominale de £ on fixe encore l'écart toléré de 
la tension d'alimentation par rapport à sa valeur nominale £r — 
— AËJE. Pour les dispositifs numériques, on se donne le plus sou- 
vent e£ = 0,05 ou 0,1 vu que l'exigence des e£ plus faibles compli- 
que fortement le problème des sources d'alimentation. Le circuit est 
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élaboré de façon à assurer les paramètres exigés dans la gamme de 
tensions d’alimentation comprises entre Æ£rnin = £ (1 — eg) et 
Enax = E (1 + eg). Souvent on mdique aussi la valeur limite admis- 
sible de la tension d'alimentation £,,, dont le dépassement peut 
mettre le circuit hors d'état de service. La valeur de Æ£,,, se déter- 
mine par les tensions de claquage des transistors utilisés dans le cir- 
cuit et par la valeur maximale admissible de la puissance dissipée 
par le circuit. 

Pratiquement tous les paramètres des circuits numériques dépen- 
dent dans une mesure plus ou moins grande de la température. C’est 
pourquoi on indique toujours pour les circuits la gamme de tempé- 
rature de fonctionnement Tu à T'max dans laquelle les paramètres 
ont des valeurs prescrites. La gamme de température donnée se dé- 
termine par les conditions escomptées de fonctionnement des micro- 
circuits. Pour des microcircuits monolithiques destinés à être utili- 
sés dans les équipements radio-électriques de bord la gamme de tem- 
pérature typique de fonctionnement s'étend de —60 à +125 °C. Pour 
des microcircuits destinés à ètre utilisés dans des conditions moins 
sévères on fixe généralement une gamme de température plus étroite, 
par exemple, de —10 à +70 °C. 

Dans la classe de microcircuits commandés par impulsions on 
range certains types de microcircuits à transistors MOS. Pour carac- 
tériser les circuits commandés par impulsions on utilise le même 
système de paramètres que pour les circuits commandés par tension 
continue, cependant, vu la représentation spécifique de l'information 
par impulsions, certains paramètres de ces circuits présentent des 
particularités. C'est ainsi que l’un des paramètres (U° ou U1) est dé- 
fini comme l'amplitude des impulsions qui représentent O ou f. 
La caractéristique de transfert des circuits commandés par impul- 
sion traduit donc la variation des niveaux et des amplitudes des 
signaux d'entrée et de sortie. A l’aide de cette caractéristique on dé- 
termine les seuils impulsionnels de basculement (V5 ou V{) et les 
immunités au bruit (Ui»n ou Uïmn). Un des courants d'alimentation 
(191, Zh1) devient lui aussi impulsionnel. Il en résulte dans de tels 
circuits une croissance notable de la puissance dynamique qui peut 
devenir beaucoup plus grande que la puissance statique: P äyn > P. 


CHAPITRE 2 


BASE D'ÉLÉMENTS 
DES MICROCIRCUITS NUMÉRIQUES STATIQUES 


La plupart des microcircuits numériques à transistors bipolaires 
et une partie considérable de microcircuits à transistors MOS fabri- 
qués de nos jours appartiennent à la classe de circuits statiques !). 
Comme il a été indiqué au chap. 1, les sous-ensembles et blocs fonc- 
tionnels des dispositifs numériques statiques sont réalisés à partir 
des éléments qui exécutent les fonctions logiques les plus simples 
(le plus souvent, les opérations ET-NON ou OU-NON). Au cours 
du développement de la technique des microcircuits ont été établis 
plusieurs types d'éléments, possédant de bonnes qualités, commodes 
pour la réalisation intégrée qui servent de base pour la construction 
de microcircuits numériques statiques. Ce sont les portes en logique 
transistor-transistor (TTL = transistor transistor logic), y compris 
celles à diodes Schottky, en logique intégrée à injection (IL = in- 
jection integrated logic), en logique à couplage par les émetteurs 
(ECL = emitter coupled logic), en logique à transistors MOS mono- 
canaux (PMOS à canal p et NMOS à canal n), en logique à transistors 
MOS complémentaires (CMOS) qui constituent la principale base 
d'éléments des microcircuits numériques statiques ?). Le principe 
de fonctionnement de ces éléments est décrit dans l’ouvrage [11]. 

Le présent chapitre se propose d'analyser les caractéristiques des 
variantes typiques des schémas des éléments TTL, I°L, ECL, MOS 
monocanaux et CMOS. Pour cette analyse seront utilisées les rela- 
tions de base [1] obtenues pour les portes logiques à transistors. Les 
résultats de l’analyse permettront d'effectuer un calcul approché des 
paramètres, ce qui est nécessaire pour faire un choix justifié de la 
base d'éléments lors de la conception des microcircuits numériques. 


1) Les éléments et microcircuits dynamiques à transistors bipolaires sont 
Déoits [él]. Les microcircuits à transistors MOS dynamiques sont étudiés 
au chap. 6. 

2) Les portes en logique à transistors à couplage direct (DCTL = direct 
coupled transistor logic), en logique à résistances et transistors (RTL = re- 
sistor transistor logic), en logique à transistor à couplage résistance-capacité 
(RCTL = resistor capacitor transistor logic) et en logique à diodes et à tran- 
sistors (DTL = diode transistor logic), dont le fonctionnement est décrit dans 
[1], sont de nos jours relativement peu utilisées dans les microcircuits numé- 
so exception faite pour les portes DTL à diodes Schottky examinées au 


56 


$ 2.1. Eléments de logique à transistor-transistor (TTL) 


Actuellement, les microcircuits à grande et moyenne rapidité 
de fonctionnement sont réalisés à base des portes TTL dont les prin- 
cipaux types sont examinés au présent paragraphe. 

Elément TTL à inverseur simple. — Son schéma comporte un 
transistor multi-émetteur T7, (TME) qui assume la fonction logique 
ET et un transistor T1 remplissant la fonction d’inversion (fig. 2.1). 
A la sortie de cet élément ET-NON la fonction est réalisée. Les 
relations permettant d'effectuer un calcul approché des principaux 
paramètres de cet élément sont indiqués dans le Tableau 2.1. 


Tableau 2:1 


Expressions analytiques approchées pour le calcul des paramètres 
principaux des circuits TTL à inverseur simple 


Niveaux logiques Ur E—IchR:, (2.1) 
U9 = Uresi = Ucei + rec [ch +(E/R:)] (2.2 

Seuil de commutation (de | Ve=U*—U;eso (2.3) 

basculement) 

Immunités aux bruits Uim=U*—Ures  —U", (2.4) 
Uim=Ui—Ur— Ces 9 (2.5) 

Courants d'entrée Lent==[1--(M— A1) BI] (E—U*)/MoRo; (2.6) 
Iint= B1(E—U*)/Ro (2.7) 

Facteur de charge de | No={(Bmin/Smin) (E —2U*)— 

sortie (sortance) —(Ro/RYDE]/(4 + MB1) (E—U®), (2.8) 

Mi (Ro/ 1) (E—Ureso—Cim(E 0) (2.9 
Ds x 
Puissance consommée PE +) (2.10) 
Ro 2R; 

Temps de propagation thd = 15 + fr (2.11) 
19 ET PL pour tr < lq, (2.12a) 
pds pour tr > {d, (2.12b) 
{pa =ts+tattr pour tr < ta, (2.13a) 

tpd =ts+tr+tr pour fr > ta (2.13b) 


| Caractéristiques statiques. — Examinons les caractéristiques de 
l'élément dans le cas où le potentiel U,1t1 varie à M, entrées du 
circuit (1 < M, < M), alors que les autres A — M, entrées sont 
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portées à un potentiel haut U' constant. La caractéristique de trans- 
fert Usor — f (Uent) obtenue dans ce cas est représentée sur la 
fig. 2.2. La même figure montre les courbes de variation des poten- 
tiels Upo et Un, aux bases des transistors T, et T1. 

Lorsque Uenr = U° & 0, les M, jonctions émettrices d'entrée du 
transistor multi-émetteur sont débloquées et le potentiel de sa ba- 
se 1) Upo = U*. La jonction collectrice du transistor multi-émetteur 


LE Us 0 GDS Ve1,0 1.5 20 25 SOU. V 

lent 
Fig. 2.1. "Porte ET-NON en TTL à Fig. 2.2. Caractéristique de transfert 
inverseur simple typique et variation des tensions sur 


les bases des transistors 7, et TJ en 
fonction du potentiel Uent pour 
E=3V,T=—=+20°C, n=1 


est à l'état conducteur et le potentiel de la base de TJ est égal à 
Un = Üent + Ureso < U*X, où Ueso est la tension résiduelle sur 
le transistor multi-émetteur saturé. Le transistor TZ est bloqué et la 
sortie du circuit est à un potentiel haut Us = U' dont la valeur 
se détermine par l'expression (2.1) du Tableau 2.1, où Ji est le 
courant de sortie fourni à la charge. Le courant 7}, absorbé par la 
base du transistor multi-émetteur a pour expression 


Ip = (E — U* — Uent)/Ro & (E — U*V/Rs. (2.14) 


La jonction collectrice du transistor multi-émetteur étant à l’état 
conducteur, les (W — :{,) jonctions émettrices bloquées travaillent 
en régime inverse. Ces jonctions de TME sont parcourues par des 
courants inverses d'entrée Jk,, = Brlpo, où Bj est le gain en cou- 
rant inverse pour chacun des émetteurs du transistor multi-émetteur. 
Chacune des jonctions émettrices débloquées fournit un courant 
d'entrée 
Lt — [Z bo + (M — M) Th WM 0. (2.15) 
1) Pour la chute de tension dans une jonction p-n passante d’un transistor 
et d'une diode on utilise la désignation U*. 


Pour les transistors et diodes au silicium, U* — (0,6 à 0,8) V à T = 
= +20 °C, leur cocfficient de température 8 = —2mV/C. 
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En utilisant (2.14), on obtient pour la détermination des courants 
Lènt» Zënt les expressions (2.6) et (2.7) indiquées dans le Tableau 2.1. 
Si l'on accroît Un, les potentiels U,, et U:, augmentent. Lorsque 
le potentiel VU}, atteint la valeur de la tension de débloquage de la 
jonction émettrice: U};, = U*, le transistor T1 se débloque et le 
potentiel U.,- diminue. Cela se produit à l'instant où la valeur de 
Uoenr atteint la valeur du seuil de commutation V, définie par l’ex- 
pression (2.3) du Tableau 2.1. Le potentiel U;,, s'établit au niveau 
Uio & 2U* et un accroissement ultérieur de ÜU,nr provoque le blo- 
quage de toutes les jonctions émettrices du transistor multi-émetteur. 
Le transistor multi-émetteur fonctionne en régime inverse et sa 
jonction collectrice fournit à la base de TZ un courant qui assure la 
saturation de ce transistor: 


Ipi=lpsati= po MB;)=(1+MB;)(E—QU*)/Ro (2.16) 


Il en résulte à la sortie du circuit un potentiel bas U égal à la 
tension résiduelle sur le transistor saturé T1: Us, = Ucei + 
+recle sat 1 OÙ ce est la résistance volumique de la couche de collec- 
teur. Le courant collecteur du transistor saturé TI est égal à la somme 
du courant /}, parcourant la résistance RJ et du courant Z°, fourni 
par la charge: 


Lesati= Lot Tn= nt (E—UR,& ln +(EIR). (217) 


Ea utilisant (2.17), on obtient pour la détermination de U° l’expres- 
sion (2.2) indiquée dans le Tableau 2.1. La différence de tensions sur 
les jonctions U,, du transistor saturé dépend du rapport des courants 
Tbsatis Zesat et des gains en courants direct et inverse B et B, du 
transistor. En introduisant le degré de saturation du transistor S, — 
= DT} sat1/Lcsatar ON peut écrire 


Uce = Mr In [B + S, (B; + 1)]/B, (S — 1), (2.18) 


où 7 est le potentiel de température; la valeur du facteur m est 
égale à m — 1 à 2 [1] ?). Pour obtenir des valeurs suffisamment peti- 
tes de VU... et donc U° = U 451, Ce qui est nécessaire pour assurer l’im- 
munité au bruit désirée Un, le degré de saturation du transistor 
doit être réalisé avec une certaine marge, de sorte que la valeur de 
S, est choisie à partir de la condition 


Sy= Blysats/Lesati >Smin > 1, (2.19) 


où le degré minimal de saturation est pris pour les microcircuits nu- 


mériques au niveau de Sin — 1,2 à 1,5. Dans ce cas on obtient 
U9 Z (0,1 à 0,2) V. 

Les immunités aux bruits Un, Uïn se déterminent par les » 
pressions (1.28) si l'on considère que V, Æ Vi. En se servant de (2.3 
on obtient pour Uïim, Uim les expressions (2.4) et (2.5) ee 


*) La valeur de m étant en général comprise entre . 2 et 1,6, on peut prendre 
pour des calculs approchés (mqçr) Æ 35 mV à T = C. 


59 


dans le Tableau 2.1. Comme il résulte de (2.4), pour élever U, il 
convient d’assurer de petites valeurs de Us, Le transistor T1 
étant bloqué pour Uent << Ve, le courant collecteur de transistor 
multi-émetteur est nul, de sorte que le degré de saturation de ce 
transistor $, — co. Dans ce cas la valeur de la tension résiduelle 
U,es o sur le transistor multi-émetteur est donnée par l'expression [10] 


Ures o = Uceo = (Mr) In [(1 + MB;)/M,Br] ?). (2.20) 


Pour diminuer Us, il est judicieux d'augmenter le gain B;. Mais, 

conformément aux expressions (2.6) et (2.7) du Tableau 2.1, ceci 

fait croître les courants d'entrée 

Lénts Zënt, Ce qui conduit à une 

diminution de l’entrance {. 

C'est pourquoi dans les microcir- 

cuits TTL il convient d'utiliser 

des transistors multi-émetteurs 

dont le gain PB; a des valeurs qui 

2 assurent un compromis entre 

les exigences des valeurs suffi- 

samment élevées de Un et de XV. 

La meilleure combinaison de ces 

paramètres s'obtient pour B; — 

— 0,005 à 0,05. Dans ce cas la 

tension résiduelle est relative- 

ment faible: UV, & 0,1 à 

0,2 V = U& 0,2V,, alors que 

les valeurs de W sont suffisam- 
ment élevées: N > 4 ou 5. 

La réduction de B; à des 


EI E2 l B 


El E2 E3 E4 b) 


Fig. 2.3. Topologie (a) et schéma 
équivalent (b) d'un transistor multi- 
émetteur 


valeurs exigées est obtenue dans 
les microcircuits TTL par l'u- 
tilisation d’une structure phy- 
sique spéciale du transistor mul- 


ti-émetteur. La fig. 2.3, a, mon- 

tre la topologie d'une des va- 
riantes utilisées du transistor multi-émetteur. La distance entre 
le contact de base Bet les régions d’émetteur E7 à E4 est aug- 
mentée et la portion 7 de la base, qui les sépare, sert de résistance 
qui accroît la résistance de base r;. Le schéma équivalent du transis- 
tor multi-émetteur ayant une telle structure peut être représentée 
sous la forme montrée sur la fig. 2.3, b, dans laquelle la diode D. 
reflète l’action de la jonction p-n z base-collecteur C dans la région 
du contact de base (fig. 2.3, a). La diode shunte la jonction collec- 


1) L'expression (2.20) nbtenue en analysant des caractéristiques des tran- 
sistors multi-éemetteurs [10] est une généralisation de l’expression (2.18) pour 
S = au cas d'utilisation de plusieurs émetteurs. Pour M = M, — 1 (tran- 
sistor ordinaire), on déduit de (2.20) l'expression Uce = (mr) 1n [(B; + 1)/B1] 
bien connue dans la théorie des circuits à transistors [1]. 
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trice du transistor multi-émetteur, ce qui a pour effet de réduire le 
gain inverse B;. L'effet de shuntage dû à la diode D, augmente lors- 
que la résistance r, augmente. On peut donc obtenir des valeurs dif- 
férentes de B; en faisant varier la longueur et la largeur (c’est-à- 
dire la résistance) de la portion 7 de la base. Les valeurs requises de 
B; = 0,005 à 0,05 sont obtenues pour une résistance de quelques 
centaines d’ohms. 

Les caractéristiques de sortie du circuit Us, = f (Ièn); Uior = 
—= f (Zn) sont définies par les expressions (2.1), (2.2) et représentées 
sur la fig. 2.4. En faisant usage de ces caractéristiques, déterminons 


I, 20 1510 5 O 0,20,40,60,81,0 1,2 1li: 
mA mA 


Fig. 2.4. Caractéristiques de sortie Ar SL TTL pour E = 3 V et T — 
= +2 © 


la valeur de la sortance N comme il a été décrit au $ 1.5. Pour une 
immunité au bruit donnée li} l'expression (2.1) permet de trouver 
la valeur admissible du courant de charge 


ESS MAX — NiTen — (E — ve = U;im)/R,, 


d'où l’on obtient pour la valeur de , l'expression (2.9) indiquée 
dans le Tableau 2.1. 

Pour trouver la valeur de V,, utilisons les caractéristiques de 
sortie for = f (L°n). Comme le montre la fig. 2.4, le potentiel UÀ,, 
accuse une brusque croissance lorsque le régime de fonctionnement 
du transistor est voisin de la frontière de saturation (S, Æ 1). Pour 
obtenir l’immunité au bruit requise Uïm, il est nécessaire d’accom- 
plir la condition (2.19) dans les conditions les plus sévères, à savoir 
le courant de charge maximal Z£p max — Vient et la valeur mini- 
male de B = Bin dans la gamme de courants et de températures de 
fonctionnement (compte tenu des tolérances de fabrication). En 
introduisant dans (2.19) les expressions (2.16), (2.17) et (2.6) à M, — 
— {, on obtient pour la sortance V, la relation (2.8) figurant dans le 
Tableau 2.1. 

L'analyse des relations (2.8) et (2.9) montre que la sortance a la 
valeur minimale V = min (V,, N,) lorsque la température et la 
tension d'alimentation sont minimales. Comme il résulte de (2.8) 
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et (2.9), une augmentation du rapport (R,/R,) provoque une crois- 
sance de Ÿ, et une décroissance de W,. Pour obtenir la valeur maxi- 
male de Ÿ il convient donc de choisir les valeurs de R,/R, telles que 
N, = N,. Des valeurs typiques de V pour l'élément considéré sont 
N = 4 ou 5 dans les conditions les plus défavorables (7 — —60 °C, 
E = Emn = £ (1 — er) et autres). 

I1 faut signaler que par suite de la dispersion des valeurs ohmi- 
ques des résistances +e, — (AR/R) les courants Jhsatzs Lesati» 
Ihr Zèn peuvent devenir supérieurs ou inférieurs à leurs valeurs no- 
minales. Si l'élément considéré et sa charge sont placés sur des 
blocs monolithiques différents pour lesquels les écarts de €, peuvent 
être de signes contraires, la valeur de diminue de (14 + ek)/(1— €) 
fois dans les conditions les plus défavorables. Avec des 
valeurs de er — 0,15 à 0,20, typiques pour les microcircuits numé- 
riques, Ÿ peut diminuer de 1,3 à 1,5 fois par rapport à la valeur 
obtenue à l’aide des expressions (2.8) et (2.9) données dans le Ta- 
bleau 2.1. 

La puissance consommée P se détermine au moyen de la relation 
(1.31) dans laquelle les courants d'alimentation ont pour valeurs: 


La = 1ro + Im = (E — 2U*VR, + (E/R)): (2.21) 
[hi = 1no = (E — U*YRy (2.22) 


L'expression (2.10) obtenue pour la détermination de P est indiquée 
dans le Tableau 2.1. La tension d'alimentation typique de ces élé- 
ments est Æ = (2,4 à 3,0) V. 

Les expressions (2.1) à (2.10) données dans le Tableau 2.1 per- 
mettent de calculer les paramètres statiques essentiels des éléments 
TTL pour différentes tensions d'alimentation dans la gamme de tem- 
pérature de fonctionnement. Les variations de température affectent 
surtout les paramètres U*, U.e, B, B, des transistors et les valeurs 
ohmiques des résistances à diffusion. Pour en tenir compte on utili- 
se en général les coefficients de température que l’on détermine par 
voie expérimentale ou à l’aide d’une analyse physique ). Ainsi, en 
se servant des coefficients de température, on peut analyser l’influen- 
ce de la température sur les paramètres des éléments. 

Les portes TTL à inverseur simple ont des valeurs relativement 
peu élevées de l’immunité au bruit et de la sortance: Un & (0,3 à 
0,4) V, N = 8 à 12 à T = +20 °C; la valeur de Un accuse une 
baisse considérable lorsque la température s'élève: jusqu’à Un — 
= (0,1 à 0,2) V à T = +125 °C, alors que la valeur de W diminue 


1) L'analyse physique des variations en fonction de la température des 
caractéristiques des transistors et des résistances diffusées est donnée dans {1}. 
Pour une évaluation approchée des paramètres on peut utiliser les valeurs sui- 
vantes des coefficients de température, typiques pour les microcircuits numé- 
riques modernes : 6u Æ& (1,5 à 2,0) mV/°C pour la tension U*, 6, & (0 à 0,5) % /°C 
pour la tension Ures, 0B — (0,5 à 1,0) %/°C pour les gains B, Br et 6R & 
= (0,1 à 0,3 %/°C pour les résistances R. 


quand la température diminue: jusqu'à ŸV Æ 4 ou 5 pour T = 
— —60 °C. On doit tenir compte de cette circonstance lors de la dé- 
termination des conditions de fonctionnement (gamme de tempéra- 
ture, niveau de parasites) des microcircuits numériques réalisés à 
l'aide de ces éléments. 

Caractéristiques dynamiques (fig. 2.5). — Le processus de commu- 
tation de l'élément considéré s'effectue en plusieurs étapes. 

Débloquage du transistor TI. A l'apparition du front positif 
Uent sur les , entrées de l'élément, les jonctions émettrices corres- 
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Fig. 2.5. Phénomènes transitoires dans une porte TTL à inverseur simple 


pondantes du transistor multi-émetteur se bloquent. Les potentiels 
U5 et Ur, Ss’accroissent par suite de la charge des capacités Co, Ci 
branchées sur les bases des transistors 7, et T1 par l'intermédiaire 
de la résistance R,. La capacité C, vaut la somme des MC,, capaci- 
tés des 17 jonctions émettrices bloquées du transistor multi-émetteur 
et des capacités parasites C,, des interconnexions métalliques et de 
l'isolation de la résistance R, branchées sur la base du transistor 
To. La capacité C, est constituée par les capacités d’émetteur Ce 
et de collecteur C& du transistor TZ et par les capacités parasites Cm 
des interconnexions métalliques et de l'isolation du transistor multi- 
émetteur branchées sur la base de T7. Comme les capacités C, et 
C, sont branchées via la jonction collectrice polarisée dans le sens 
passant de TME (v. fig. 2.1), dont la résistance peut être négligée, 
la charge de ces capacités et par conséquent la variation des poten- 
tiels ubos Un, S’effectueront avec une constante de temps 


To = Ro (Co + Ci) — R; (MCe + Cho + Ce + Ce + Cp) 
Le potentiel uz, qui s'accroît suivant une loi exponentielle 
Up (Œ—U*— Ur — U,es o) (1 — e7t/te) + Ole Ru Ues 0 (2.23) 
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atteint le niveau u,, = U’* qui assure le débloquage du transistor T1 
pendant le temps de débloquage 


ta = tTomi(E — U* — U — Us )(E — 2U*)] & 
Æ To L(U* — U — Us LJ(E — U*)]. (2.24) 


L'expression approchée de {, a été obtenue en développant en série 
de puissances le logarithme figurant dans (2.23) au premier terme 
près : In (1 + x) = x, ce qui donne une précision suffisante (—15 %) 
pour x << 1. Physiquement, ceci correspond au remplacement de la 
loi exponentielle de variation de uw}, par une loi linéaire qui assure 
la précision indiquée sur la partie initiale de la courbe quand u}, << 
<0,5(E — U*) > U*", 

Ainsi. le temps de débloquage t, est égal au retard entre le début 
de la croissance du potentiel u..,. et le début de la formation du front 
négatif du potentiel usor (v. fig. 2.5). 

Décroissance du potentiel de sortie jusqu'au seuil de commutation V.. 
Après le débloquage du transistor T1 l'élément fonctionne comme 
une porte à transistor au régime actif monté en émetteur commun [1]. 
La base de TZ absorbe un courant ip, = Jp sat 1 déterminé par l’ex- 
pression (2.16), le courant de collecteur à, s'accroît, alors que le 
potentiel de sortie diminue à partir de la valeur initiale VU! & E: 


Usor = E — Bl; sat À (1 —e- tre), (2.25) 


Compte tenu de la capacité C, branchée sur le collecteur de TJ. la 
constante de temps de la porte est approximativement égale ?) à 
Tr = TB + R1lCe (B + 1) + C;], où t, est la constante de temps 
du gain B. La capacité C,; — (Ch: + Cen) est égale à la somme des 
capacités parasites C,, des interconnexions métalliques. de l'isola- 
tion du transistor TZ et de la résistance R1 et de la capacité totale 
de charge C,n, branchées sur la sortie de l'élément. Le potentiel 
Us) tombe à la valeur du seuil de commutation V. pendant un in- 
tervalle de temps appelé temps de décroissance : 


: Bb sat1R1+-(E—U*) | E—U* __ E—U* | 
= nues Tee Bye ME —aUss (2-26) 


où la constante de temps de décroissance 7, = R, [C, + (C./B)]. 
Les expressions approchées (2.26) sont obtenues compte tenu du 
fait que dans les éléments TTL on a généralement BI, at 1R1 © 
© E, (t»'B) <K RiCen. Le temps de décroissance t, est une partie 


1) L'approximation linéaire des courants et des tensions sur la partie ini- 
tiale de leur courbe de variation exponentielle sera utilisée par la suite pour 
l'obtention des expressions analytiques simplifiées qui permettent d'évaluer de 
façon approchée le temps de commutation des éléments logiques. 

2?) La quantité tie diffère de la constante de temps t,. introduite dans {{] 
en ce qu’elle permet de tenir compte, en première approximation, de l'influence 


de la capacité C, qui devient appréciable lorsque les capacités de charge Ch 
sont considérables. 
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de la durée du front négatif du signal de sortie : jusqu'à l’instant où 
il atteint le niveau u,,, = Ve (v. fig. 2.5). Ensuite le potentiel de 
sortie décroît jusqu'à la valeur we, = U° = VU, et est bloqué 
à ce niveau, car le transistor passe à saturation. 

Evacuation de la charge excédentaire. Lorsque les entrées sont at- 
taquées par un front négatif w..., les jonctions émettrices corres- 
pondantes se débloquent et le transistor multi-émetteur passe du 
régime inverse au régime saturé. Il se produit l’évacuation de la 
charge excédentaire du transistor sous l’effet du courant de base 
de désaturation ip, = êp $ à qui circule depuis la base de T1 à tra- 
vers le TME saturé dont la résistance est relativement faible: re. << 
<< 100 Q. Le courant io = Lt, atteint une valeur considérable 
qui est limitée par le courant de collecteur de TJ saturé: 


Tbsi—= (US —U—Ureso)/ree Le sat ir 


où Lee o Se détermine pour le TME par l'expression (2.18) si l’on 
pose S, = Blho/Lbs1. Le temps de désaturation a pour expression [1] 
_ Tbsati-+ lbs: — Tb sat 1 97 
Ci Ibs1+(le sat 1/B) & tsln (1+ Jobs: }» (en) 
où t, est la constante de temps de désaturation. Pour réduire les 
valeurs de 7, et donc de f, dans les microcircuits numériques dont 
les transistors fonctionnent en régime saturé, on procède à un dopage 
à l'or [1]. On obtient par ce procédé des valeurs de t, — 10 à 20 ns. 
Mais les gains B, B, des transistors, dont les valeurs typiques dans 
de tels microcircuits sont B = 30 à 50 et B, = 0,2 à 0,5 à T — 
— +20 °C, s'en trouvent réduits de 2 à 3 fois. 

Le temps de désaturation £, est le retard entre l'instant où le 
potentiel u... atteint le seuil de commutation V. et le début de for- 
mation du front du potentiel u.. (v. fig. 2.5). . 

Croissance du potentiel de sortie. Le courant 7, “étant suffisa m- 
ment fort : Lisa & & Ip sat: le transistor T1 se trouve bloqué après 
la fin de |’ évacuation de la charge excédentaire [1]. Le potentiel de 
sortie commence.à s’accroître par suite de la charge, via la résistance 
RI. de la capacité (C, + C:) branchée à la sortie du circuit: 


Usor = U0H(E—U9) (1—e "r). (2.28) 
La constante de temps de croissance ') t,.= R, Ci Ce}. Le po- 
tentiel u,. atteint la valeur du seuil de commutation v. = U* pen- 


dant le temps de croissance + 

t =, InftE — UO)/(E — U*)] = 7, (U* — U)'E. (2.29) 
Ainsi le temps f, est une partie de la durée du front positif du poten- 
tiel de sortie: jusqu’ à: l'instant ‘où ur — Ve (v. fig. 2.5). Si les 
capacités de charge sont importantes (C1 > C. C.)- on a. Ta > Tf 
et te. | 


1) La constante de tèmps t- = Teut-off Eu Cire où la constänle 7 temps 
de cut-off est tirée de [1]: teut-tor Æ Ceftc: 


dE 
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Les expressions pour les temps de propagation de l'élément {4, 
td, {Pa obtenues conformément à la fig. 2.5 sont indiquées dans le 
Tableau 2.1. Signalons que si la croissance du potentiel d'entrée 
est suffisamment lente (& >> t4), le transistor T7 se débloque prati- 
quement à l'instant où le potentiel un. devient égal au seuil Y,, 
de sorte que le retard à la commutation ne se détermine que par le 
temps de décroissance du potentiel de sortie: #54 Æ t. C'est pour- 


quoi le Tableau 2.1 donne pour 

la détermination de tl4 et t 
RE deux expressions dans chaque 
PR ne 


Ac, PJ 
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cas: (2.12a), (2.12b) et (2.13a), 
(2.13b). 


0 
RE D'après les expressions (2.10) 

à (2.13) du Tableau 2.1 ainsi 
# que les expressions (2.24), (2.26). 
20 (2.27) et (2.29), il n'est pas 
10 difficile de calculer le facteur 


0 0.5 1,0 1,5 2,0 2,5 3,0 3,5 4,0 ue Son 
L Ro/R de qualité du circuit 4, — (Pt4) 


Fig. 2.6. Courbes typiques de varia- qui dépend, comme cs Avon 
tion de Ac=—/f(#o/A;) pour une VU de la valeur choisie du rap- 
porte TTL à inverseur simple pour port R,/R,. La fig. 2.6 montre 
différentes capacités de charge l’allure typique de la fonction 
Ac = f (Ro/R,) pour un élément 
TTL consommant une puissance P Æ 1 mW à £ — 3V. On voit 
qu'il existe une valeur optimale du rapport R,/R, pour la- 
quelle la valeur de À, est minimale. Lors de la conception des 
circuits, la valeur de R,/R, est choisie de façon à assurer la valeur 
minimale de À, et la sortance donnée N < N,, où NW, = f(R;/R;) 
d’après l'expression (2.8) du Tableau 2.1. Des valeurs typiques de 
R;/R, sont comprises entre 0,5 et 2,5. 

Avec des paramètres des constituants !) typiques pour les micro- 
circuits numériques modernes, les éléments TTL à inverseur simple 
assurent des valeurs de À, = 5 à 20 pJ pour une puissance consom- 
mée P = 1 à 10 mW et une capacité de charge C1 < 9 pF. Une aug- 
mentation de la capacité C,, entraîne, en vertu de l'expression (2.29), 
une croissance considérable du temps t,, ce qui conduit à une aug- 
mentation notable de t{,, et de À.. 

Une analyse des caractéristiques statiques et dynamiques de l’élé- 
ment TTL à inverseur simple montre qu'il est judicieux d'utiliser 
cet élément pour de faibles valeurs de parasites (U,m < 0,1 V} 
et de capacités de charge (Cen << 9 à 10 pF). De telles conditions 


1) Dans les microcircuits TTL modernes à faible et moyen niveau d'inté- 
gration, des . typique des paramètres des constituants sont les suivantes : 
Ce & Ce = Cp Æ (0,5 à 2,0) pF, B = 20 à 50 (valeurs minimales B,,,, = 
= 10 à 15 à T7 — —60 °C), Br = 0,2 à 0,5, Br & 0,01, tn & 10 à 20 ns. Dans 
les microcircuits LSI, les valeurs des capacités C,, Ce, CC sont plusieurs fois 
plus faibles. 
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sont assurées dans des microcircuits à grande échelle d'intégration 
(LSI). 

Elément TTL à inverseur complexe. — L'utilisation d'un inver- 
seur complexe dans les éléments TTL permet d'accroître notable- 
ment l’immunité au bruit et la sortance ainsi que la rapidité de ré- 
ponse lors du fonctionnement sur une charge capacitive considérable. 

Le schéma typique d’un élément TTL à inverseur complexe est 
représenté sur la fig. 2.7. Un inverseur complexe est constitué par 


Fig. 2.7. Porte ET-NON en TTL à inverseur complexe 


un étage diviseur de phase (transistors T1, T4, résistances R1, R2, 
R4) et un étage de sortie (transistors T2, T3, résistance R3, diode D1). 
Le diviseur de phase assure des signaux de commande pour la commu- 
tation en opposition de phase des transistors de sortie. La résistance 
R3 sert à limiter l’intensité de courant dans l’étage de sortie en ré- 
gime de désaturation lorsque le transistor T2 est encore saturé alors 
que le transistor T3 s’est déjà débloqué. 


Aux entrées des circuits TTL à haute rapidité de fonctionnement on pré- 
voit généralement des diodes D, (v. fig. 2.7) que l'on appelle diodes antiparasites. 
Ces diodes limitent l'amplitude des parasites de polarité négative V- qui pren- 
nent naissance Jors de la propagation des signaux logiques (impulsions) dans les 
lignes de transmission entre les microcircuits par suite des réflexions aux extré- 
mités des lignes non adaptées. 1] en résultera que l’amplitude du parasite sera 
inférieure au seuil de commutation: F- < U* < V.. Si, après s'être réfléchi sur 
l'origine de la ligne et avoir changé sa polarité (devenu positif), un tel parasite 
attaque l’entrée de l'élément, il ne provoquera pas un faux basculement. Les 
questions de l’immunité au bruit des dispositifs numériques équipés de micro- 
circuits intégrés sont étudiées en détail dans [17]. 


Les relations permettant de calculer des principaux paramètres 
statiques de l’élément TTL à inverseur complexe sont rassemblées 
dans le Tableau 2.2. 

Caractéristiques statiques. — La caractéristique de transfert Lu, = 
= f (Une) d'un élément TTL à inverseur complexe est représentée 
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Tableau 2.2 


Expressions analytiques approchées pour le calcul des paramètres 
principaux des circuits TTL à inverseur complexe 


Niveaux logiques U0= Ures 2 = Uce 2 Ichrces (2.30) 
Ui=E—QU*— IinR,/(B+1) & E—2U" (2.31) 


Seuil de commutation Ve= 2U*—Ures 0 (2.32) 


Immunités aux bruits Uim=2U*—Ures o —U®, (2.33) 
Uim=UIi—2U*—Ues 0 = E—4U*—U,es) (2.34) 


ne= Pom (+MB(E— SU) + (RRDX 


Facteur de charge de S , 
sortie (sortance) Don PENSE 
— X(E—U)*—(R;/R)U* 2.35) 
— X (E—U*) : Fe. 
e B+1 Ro E—4AU*—Uim—Ures o 
Nu = © X—————>9_—— : 
1 Rp R° E—U" (2.36) 
Puissance consommée …. (* —2ÙU* , E—U* ) Lie 
| P=E TR TR (2.37) 


sur la fig. 2.8. Pour illustrer le fonctionnement de ce circuit on a tracé 
sur la même figure les courbes de variation des potentiels de base 
UÜ po. Unis Ure Æ Un des transistors et du potentiel de collecteur 
U,, de transistor TJ. D. | 
Lorsqu'un potentiel bas U,,. — U° est appliqué aux 47, entrées 
et un potentiel haut UT! > V, aux autres (M — M,) entrées, les A7, 
jonctions base-collecteur et la jonction base-collecteur de T, se 
trouvent polarisées dans le sens passant. Le potentiel à la base de 7, 
est égal à Upo = (Un, + UY), celui à la base de transistor 71 
est Un = (Üent + Ures 0)  U*, où Us. o est donnée par l'ex- 
pression (2.20).-Les transistors T7, T2, T4 sont bloqués, le transis- 
tor T3 est conducteur et la sortie est portée au‘potentiel haut U! 
dont la valeur est définie par l'expression (2.31) indiquée dans le 
Tableau 2.2 où /!, est le courant de sortie de l’élément, fourni à la 
charge. Les courants 19,t, [int Se déterminent, de mème que pour 
l'élément à inverseur simple, par les relations (2.6), (2.7) indiquées 
dans le, Tableau 2.1. | ns 
L'augmentation de U,n fait croître les potentiels U,, et U, 
jusqu'à l'instant où Un atteint la valeur de V, déterminée par 
l'expression (2,32) du Tableay.2.2. A cet instant, V9 = SU*, Un = 
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— 2U*, Us = Us = U* et les transistors T1, T2, T4 se déblo- 
quent. Le transistor T7 commence à débiter le courant de collecteur, 
ce qui entraîne une baisse des potentiels U., et Uior == (Uc1 — 2U*). 
Si Un augmente encore, les potentiels V4, Uri. Use, Un conservent 
leurs valeurs et les jonctions base-émetteur du transistor multi- 
émetteur se bloquent. Le transistor 7 7 passe au régime de saturation, 
car le circuit réalise la condition (2.19) où les courants du transistor 
sont donnés par les expressions : 


Ib = Zbsata = 2n0 U + MB) = A + MB,) (E — SU*)R,; 
(2.38) 
Le — TI. sat 1 = (E _— Ca)'R; A (E — U*)/R.. (2.39) 


Le potentiel U,, s'établit au niveau de (U* + U,,) Æ U*. Le 
rapport des résistances R.,/R, est choisi de con. que soit accomplie 
la condition de saturation (2.19) 


pour le transistor T4 quelles UV 
que soient Îles conditions de 

fonctionnement : Brin {b:ats © 4 
FT Bmint2mçr)/R;> Sminle saut U! 


S Smin (U*/R.). Les valeurs de 
U* et de Brin (2mw@r) étant en 
général voisines, À, = À. 

La base de T2 est parcourue 
par le courant 7, ,,t2+ Gui pro- 
voque la saturation de ce tran- LE 
sistor : 


0 
Lpsati + Lesati — U 


— (Zi sat + Lesats) F Li sat 1+ 
+ Tesati —(UYR2). (2.40) 


To sat 2 = 


Fig. 2.8. Caractéristique de transfert 
typique et variations de Un. Ur, 


11 s'établit à la sortie de l’élé- 
ment un potentiel bas U® dont 
la valeur est donnée par l’ex- 
pression (2.30) du Tableau 2.2. 
La différence de potentiel entre 
le collecteur de TZet la sortie 


Üei = f (Uent) pour une porte TTL 

à inverseur complexe pour E = 5 V, 

T = +20 °C (la ligne en traits inter- 

rompus représente la caractéristique 

de transfert de 2 porte de Ja 
fig. 2.10) 


de l'élément est insuffisante pour provoquer le débloquage du 


transistor T3 et de la diode D1 mis en série: 


+Uresi —Ures2 Ur < 2U*. 


ei —Usor =U* + 


T3 et DI sont donc bloqués et le 


courant collecteur de TZ est égal à Zesate = Zn où Zn est Île 


courant fourni par la charge. 


La valeur de U,., figurant dans l'expression (2.30) se déter- 
mine à l’aide de (2.18), où le degré de saturation du transistor T2? est 


S2 — Blh sat 2/1 sat2>Sinin. 


(2.41) 
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En utilisant les expressions obtenues pour U®, U!. V,. déter- 
minons l’immunité au bruit au moyen des relations (1.28) où posons 
e= Va V, vu que la largeur de la zone d’indétermination est 
faible: AV. & (0,1 à 0,2) V € V. (fig. 2.8). On obtient finalement 
pour l'in. Un les expressions (2.33), (2.34) indiquées dans le Ta- 
bleau 2.2. La comparaison des caractéristiques de transfert repré- 
sentées sur les fig. 2.2 et 2.8 montre que le seuil de basculement est 
approximativement 2 fois plus élevé pour l'élément TTL à inver- 
seur complexe que pour celui à inverseur simple. Ceci explique pour- 
quoi les éléments TTL à inverseur complexe ont une plus haute im- 
munité au bruit: VU, & 1,0 V à T = +20 °C et VU, = 0.4 à 
0,6 V à T7 = +125 °C. L'immunité au bruit U;, diminue lorsque la 
température et la tension d’alimentation diminuent alors que le 
nombre de charges augmente. Dans les conditions les plus défavo- 
rables de paramètres, ses valeurs typiques sont Ur, Æ 0,4 à 0,6 V 
à T = —60 C. 

La sortance N se détermine par la même méthode que pour l’élé- 
ment TTL à inverseur simple. En utilisant les expressions (2.31) 
et (2.34), cherchons le courant de charge maximal /!} ,,+, pour le- 
quel est encore assurée l’immunité au bruit désirée UV, : ZEb max = 
= Ni = (B+1)(E — AU — Us o — Uin)’Ri. 

En se servant de l’expression (2.7) pour la détermination du cou- 
rant d'entrée Z!,.. on obtient pour W, l'expression (2.36). Le courant 
de charge maximal 7°, max Se détermine à partir de la condition 
de réalisation de la relation (2.41) pour la valeur minimale de B — 
= Bin: 


Th max = Nolent — Te sat? — I; sat 2 (Bain/Snin)- 


Après avoir déterminé les courants Lt et beat + à l’aide des rela- 
tions (2.6) et (2.40), on obtient pour M, = 1 l'expression (2.35) 
donnant W,. 

Comme le montre l'analyse des expressions (2.35) et (2.36), les 
valeurs de V,, de W, et donc de la sortance Ÿ = min (WV,, N,) sont 
minimales lorsque la tension d'alimentation et la température sont 
minimales. Pour des paramètres typiques des composants. les élé-" 
ments TTL à inverseur complexe assurent des valeurs de NV => 10 à 
20 dans la gamme de température T = —60 à +125 °C pour une 
tension d’alimentation minimale Ein = E (1 — 8r) — 4,5 V. Les 
courants demandés par le circuit à la source d'alimentation ont pour 
valeurs 


La = Lb0 + Lesati = (EE — 3U*)/R, + (E — U*)/R;, (2.42) 
li — Lio — (E s U*)/R.. (2.43) 


En utilisant (1.33), (2.42) et (2.43), on obtient pour la puissance l’ex- 
pression (2.37). La valeur typique de la tension d'alimentation pour 
les éléments TTL à inverseur complexe est £ = 5 V. 


70 


Caractéristiques dynamiques (fig. 2.9). — Le processus de com- 
mutation comporte les mêmes étapes que dans le cas de l’élément à 
inverseur simple. 

Débloquage du transistor TI. L' apparition du front positif de 
uen à l'entrée du circuit provoque le bloquage des jonctions base- 
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Fig. 2.9. Phénomènes transitoires dans une porte TTL à inverseur complexe 
émetteur du transistor multi-émetteur. Les potentiels de base U bo: 
un de 7, et de TZ commencent à croître par suite de la charge, à 
travers la résistance RÀ,, des capacités parasites C,, C1, la variation 
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de uw, étant définie par l'expression (2.23). Les transistors T1, T2, 
T4 se débloquent lorsque les potentiels up, up, augmentent de la 
quantité 2U*. La durée de l’étape de débloquage a pour expression 


ta =taln((Æ — U* — Uso — UE — 3U*)] 
S To QU*X — Uso — UPV(E — U*). (2.44) 


La constante +, et les capacités C,, C, ont été déterminées plus haut. 

Décroissance du potentiel de sortie. Après le débloquage des tran- 
sistors TZ et T2 leurs courants de collecteur croissent et les poten- 
tiels à leurs collecteurs u,,, ur décroissent. Si l’on considère que la 
croissance du courant i, se fait par saut jusqu’à 7, ,4t +. la dé- 
croissance du potentiel de sortie s'effectue de la mème façon que 
dans le circuit à inverseur simple. Le temps de décroissance de u.,. 
jusqu’à la valeur de V, & 2U* a pour expression 


Cs\ UIi—V C>\ E—AU* 
Le (C++) = (Cet) 2.45 
du Re 0 de rep) LE 2 Le rer 0) 
En pratique, le courant i,, croît jusqu'à 7, ,,t - de façon continue 
(v. fig. 2.9). Une analvse effectuée en tenant compte de la croissance 
linéaire de ë,, donn'! pour le temps de décroissance une expression 
plus exacte [10]: 


D un fac . (CIN: E—4US 
Le 2RRCe (Ce+ ) ETS. (2.46) 


Après cela les transistors T7. T2, T4 passent au régime de saturation. 
Le transistor T3 et la diode DJ se bloquent si bien qu’un potentiel 
Usor — U? s'établit à la sortie du circuit. 

Evacuation de la charge excédentaire du transistor T2. L'appli- 
cation du front négatif de u,.,. aux entrées de l'élément provoque le 
débloquage des jonctions base-émetteur du transistor multi-émetteur 
qui passe à la saturation. La base du transistor saturé TZ fournit à 
travers le TME un courant considérable i}, = J, «. de sorte que l'é- 
vacuation de sa charge excédentaire se fait assez rapidement. Le 
transistor 77 se bloque et le potentiel de son collecteur s'accroît. 
Lorsqu'il atteint la valeur de u., =: 2U*, le transistor T3 et la dio- 
de D1 se débloquent. Ces derniers sont traversés, de même que le 
transistor saturé 72, par un courant notable dont la valeur maximale 
est limitée par la résistance À,: 


Les)max © Œ — U*)/R,. (2.47) 


La résistance R, est choisie à partir de la valeur maximale admissible 
du courant des transistors 72, T3 et de la diode D1 et est générale- 
ment comprise entre 50 et 500 Q. Le courant maximal (Z,5)max €St 
plusieurs fois plus intense que les courants d'alimentation en ré- 
gime statique (v. fig. 2.9). 

Le transistor saturé T4 est parcouru par un courant 


is © ipe = Lise & (U* — Urés)/Ro + U*R,, (2.48) 


=) 
tÙ 


qui assure l'évacuation de la charge excédentaire du transistor satu- 
ré 72. Le temps de désaturation LE peut être évalué à l’aide de l’ex- 
pression (2.27). 

Croissance du potentiel de sortie. Après la fin de la désaturation le 
transistor T2 se bloque. Le potentiel u,, continue à s'’accroître par 
suite de la charge. à travers la résistance RJ, de la capacité équi- 
valente C; branchée au collecteur du transistor T1: 


=QU*L(E—QU*)(—e Tr), -— (2.49) 


où T, = R,C3 La Re C3 vaut la somme des capacités de jonc- 
tions base-collecteur des transistors TZ et T4, de la capacité para- 
site C,3 des interconnexions métalliques et de l'isolation du tran- 
sistor 7 Z et de la résistance R1, branchées sur la base du transistor 73, 
ainsi que de la capacité totale (©. + C,) branchée sur l'émetteur du 
transistor débloqué T3, qui est rapportée à sa base par division par 
le gain en courant: 


Ca — 2Ce + Cps — (Ce + C;)/(B -|- 1). 


Le transistor T4 fonctionne en émetteur-suiveur au régime actif 
en assurant une recharge rapide des capacités branchées sur la sortie 
du circuit. C’est pourquoi les variations du potentiel de sortie u,,. — 
= (u,, —2U*) suivent pratiquement celles de .,. Le potentiel de 
sortie atteint la valeur de us. —= V. & 2U* pendant un temps 


tt In[£E/(E — 2U*)) & TAU*/(E — 2U*). (2.50) 


Ensuite le potentiel w- croît exponentiellement jusqu'à U. 
La capacité de charge Cen qui fait partie de la capacité C. lors- 
qu'on calcule les valeurs de +, et par conséquent de f, est réduite de 
(B + 1) fois. Ainsi, grace à l'emploi du transistor T3 dans l'inver- 
seur complexe l'influence de la capacité C4, sur le temps de crois- 
sance est considérablement plus faible que dans un inverseur simple. 
Comme on voit sur la fig. 2.9, les temps de propagation {54, ti 
et th4 Se déterminent par l'intermédiaire des valeurs obtenues de 
tastrs ts: tr à l’aide des expressions (2.11) à (2. 13) tirées du Tableau 2.1. 
En se servant des expressions obtenues pour la puissance con- 
sommée P et le temps de propagation moyen t,,4. on peut déter- 
miner le facteur de qualité (travail de commutation) de l'élément. 
L'analyse de ces expressions montre que lorsque les résistances À;,, 
R, diminuent, la puissance P? augmente, alors que le temps de propa- 
gation moyen t,, diminue. Il existe un certain rapport R;'R, opti- 
mal pour lequel on obtient soit la valeur minimale de 4.. soit la 
valeur minimale de {,, à une puissance constante donnée P. Avec 
des paramètres typiques des composants utilisés dans les microcir- 
cuits TTL modernes, les valeurs optimales de ce rapport sont R,/R, = 
= 2à4.. 
Une diminution de la résistance R, entraîne une croissance du 
courant +, une diminution du temps de désaturation fs et par 
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conséquent des valeurs de £,, et de A.. Mais en même temps, comme 
il résulte de l'expression (2.35), la valeur de NW, baisse de sorte que 
celle de la sortance N — N, peut se trouver inférieure à la valeur 
requise. Le rapport R,/R, a donc lui aussi une certaine valeur opti- 
male comprise en général entre 1 et 2. 

Dans les microcircuits TTL modernes le facteur de qualité À, — 
— 90 à 100 pJ dans la gamme de puissance P — 1 à 10 mW pour 
des valeurs typiques de R,/R, — 
— 2à4 et de R,/R, = 1 à 2. 
La valeur minimale du temps de 
propagation moyen {y = 9 à 
6 ns est obtenue pour une puis- 
sance consommée P = 20 à 
30 mW. 

Comme on peut le voir sur la 
fig. 2.9, une particularité carac- 
téristique des éléments TTL à 
inverseur complexe est la pré- 
Fig. 2.10. Modifications d’une porte sence de pointes considérables 

TTL à inverseur complexe de courant d'alimentation ëé,1. 
Ceci signifie que si l’on aug- 

mente la fréquence de commutation f,, la puissance consommée 
moyenne accusera une croissance notable lorsque la période 
de commutation 7, — 1/f. deviendra de l’ordre de grandeur 
de la durée de ces pointes, qui est voisine de #4. Pour f, > 10 MHz 
et une capacité de charge C:n importante (quelques dizaines de pF 
et plus), la puissance consommée augmente de 2 fois et même da- 
vantage. La présence de pointes de courant d'alimentation peut pro- 
voquer l'apparition de parasites considérables dans les lignes d’ali- 
mentation. Pour combattre ces parasites. on prévoit des condensa- 
teurs de 10% à 105 pF en les intercalant entre les lignes « tension d’ali- 
mentation » et « masse » sur les pastilles contenant les éléments TTL. 

Comme le montrent l’analyse et les résultats des expériences, les 
valeurs de À, et de {,,4 dans le cas de faibles capacités de charge 
Cen << 9 à 10 pF sont de 3 à 5 fois plus grandes pour un élément TTL 
à inverseur complexe que pour celui à inverseur simple. Pourtant 
avec Cen fortes l'élément à inverseur complexe est plus rapide: pour 
Cen > 90 à 100 pF ses temps de propagation moyen et facteur de qua- 
lité sont nettement plus petits que ceux de l'élément à inverseur sim- 
ple. 


En plus du schéma typique de l'élément TTL à inverseur complexe que 
nous venons de considérer on utilise dans les microcircuits modernes un grand 
nombre de ses variantes. Dans bien des cas on utilise des éléments TTL dans les- 
quels le transistor T4 est remplacé par une résistance AR; = (0,6 à 0,8) A, 
(fig. 2.10). La caractéristique de transfert d'une telle variante comporte une 
partie tombante (représentée en traits interrompus sur la fig. 2.8), ce qui pro- 
voque une certaine baisse de l’immunité au bruit Ur. Dans le cas où l’on exige 


une sortance élevée, la diode D 1 est remplacée par un transistor T4 additionnel 
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(v. fig. 2.10). Dans cette variante les transistors T3 et T4 fonctionnent comme un 
transistor composite (en montage Darlington) avec un gain accru B° — 2B [1]. 


Il en résulte des valeurs élevées du niveau U! pour de forts courants 1; ainsi 


qu'une diminution du temps de croissance du potentiel de sortie !.. Ces variantes 
des circuits TTL ainsi que certaines autres sont examinées en détail dans [10] 


Il y a une particularité des éléments à inverseur complexe: il est 
inadmissible de réunir les sorties de plusieurs circuits. Si une telle 
réunion était effectuée, alors dans l’état où la sortie de l’un des élé- 
ments serait au potentiel bas U° et celle de l’autre au potentiel haut 
U1, le transistor T2 d’un circuit 
et le transistor T3 de l’autre, 
qui se trouveraient mis en série, 
seraient parcourus par un fort 
courant (Ze3)max dont la valeur 
est donnée par l’expression(2.47). 
Il en résulterait une brusque 
croissance de la puissance con- 
sommée et le risque de détériora- 
tion du circuit, car les transis- 
tors 72, T3 et la diode DI ne 
sont généralement pas prévus 
pour le passage de longue durée 
des courants intenses. C’est pour- 
quoi lors de la conception 
des dispositifs numériques on 
doit exclure la possibilité de 
réunion des sorties de tels élé- 
ments. 

Or, dans certains dispositifs 
numériques dont plusieurs sous- 
ensembles ou blocs fonctionnent sur une charge commune, une telle 
reunion des sorties est en principe inévitable. Dans un tel cas, on 
utilise comme étages de sortie les éléments TTL qui possèdent en 
plus de deux états de sortie normaux (U,,. = U° et Usor — U!) 
encore un troisième état dit isolé. A cet effet, dans le circuit à in- 
verseur complexe on insère, entre le collecteur de transistor T/ 
et l’entrée À de « mise hors service », une diode additionnelle D 
(v. fig. 2.10). Lorsque cette entrée est portée au potentiel bas U, — 
= U9, tous les transistors du circuit sont bloqués de sorte qu'il est 
complètement débranché de la charge, c’est-à-dire ne fournit et n’ab- 
sorbe aucun courant de sortie. Pour U, = U!. l’élément réalise 
comme à l'ordinaire l'opération logique ET-NON. Les sorties de 
tels éléments peuvent être réunies à condition qu’au cours du fonc- 
tionnement du dispositif un seul élément tout au plus soit branché 
à la fois sur la charge. 

En plus des éléments ET-NON on utilise assez largement des 
éléments ET-OU-NON (fig. 2.11) qui en dérivent. L'élément ET- 


Fig. 2.11. Porte ET-OU-NON en TTL 
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OÙ-NON utilise À arrangements dont chacun comporte une résistance 
R;, un transistor TZ et un transistor multi-émetteur. Chaque TME 
réalise l’opération ET sur les variables d’entrée. le montage en pa- 
rallèle des transistors TZ effectue l'opération OÙ. alors que l’inver- 
seur complexe assure l'opération NON. II en résulte la fonction 
W — A,B,C, + A,B,C; +... +A,B,C, réalisée à la sortie de 
l'élément. L'analyse des carartéristiques donnée plus haut 
s’applique intégralement à l'élément ET-OU-NON. Le branche- 
ment de chaque arrangement additionnel augmente la puissance 
consommée de AP :--E(E — 2U*)/R, et diminue un peu la rapi- 
dité de réponse du circuit du fait que la capacité parasite C, re- 
liée au point de réunion des collecteurs de 77 augmente. Le nombre 
maximal admissible d'arrangements' branchés Æ — 6 à 8. 


Eléments logiques à diodes et à transistors (DTL = diode trinsistor 
logic). — Le principe de fonctionnement des portes DTL est analogue à celui 
des portes TTL. Les différences que présentent leurs paramètres se déterminent 


Fig. 2.12. Portes ET-NON en DTL: 


a) typique: b) à sortance clevée: c) à hautes immunités au bruit 


principalement par le fait que l'opération ET est assurée non par un transistor 
multi-éemelteur mais par un arrangement de diodes à anode commune, placées 
dans une méme région isolée du semi-conducteur [1]. 

Le schéma d'un élément DTL à inverseur simple est représenté sur la 
fig. 2.12, a. Les différences entre les caractéristiques statiques des éléments DTL 
et TTL à inverseur simple tiennent à ce que dans le circuit DTL pour élever l’im- 
munité au bruit on utilise deux diodes montées en série : D2 et DS8. Il en résulte 
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que le seuil de commutation et l’immunité au bruit se trouvent augmentés de 
U*: Ve & 2U*, Cf, = 2U* — U9. Vu que les courants circulant au travers 


des diodes D1 bloquées sont négligeables !), les courants d'entrée 1e æ 0 
et le potentiel VU! Æ E. Dans ces conditions, l’immunité au bruit Uim Æ £ — 
— 2U*. Ainsi, les immunités au bruit VU}, et U;, des circuits DTL sont plus 
élevées que celles des circuits TTL à inverseur simple ou complexe. 


Si la charge est constituée par des portes DTL, le courant de sortie 7} 


ch 
= nil, æ 0. Ceci signifie que le potentiel UT ne diminue presque pas lorsque 
le nombre de charges nr augmente, si bien que la sortance est déterminée en par- 
tant de l'augmentation admissible du potentiel U®, c'est-à-dire que N = K,;,. 
La valeur de , se détermine, de même que pour les éléments TTL à inverseur 
simple, par la condition (2.19) de saturation du transistor T{ dans le circuit 
DTL. Les valeurs de W des circuits DTL sont voisine des celles des circuits TTL 
à inverseur simple. 
La puissance consommée par le circuit a pour expression 


P=E((E — 2U*)/R, + E/2Ri]. 


Le processus de commutation s'effectue de la mème manière que dans l'élé- 
ment TTL à inverseur simple. Quant à la capacité parasite C,, de l’élément 
DTL, qui comprend la capacité d'isolation de l’arrangement de diodes et de la 
résistance R;,, elle est plus grande que celle du circuit TTL. Il en résulte que la 
constante de temps T4 et le temps de débloquage #4 sont eux aussi plus élevés. 
En outre il faut tenir compte du fait que le circuit DTL se caractérise par un seuil 
de basculement V, plus élevé, ce qui a pour effet d'augmenter les temps 4, et t.. 
Tout ceci fait que le temps de propagation moyen et le travail de commutation 
du circuit DTL sont nettement plus grands que ceux du circuit TTL. 

Pour améliorer tels ou tels paramètres, on a recours à différentes modifi- 
cations des circuits DTL. Pour accroître W, une des diodes est remplacée dans 
le circuit DTL par un transistor (fig. 2.12, b). Dans ce cas le courant de base du 
transistor T{ saturé dépend de la valeur du rapport Ro1/Ro2. Pour R = 0, 
on obtient une augmentation maximale, presque de B fois, du courant J} sat, 
par rapport à la variante de la fig. 2.12, a: 


I _ (B+1)(E—SÛ*) _UC® 
PAU Ra(B+D+Roe À: 
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En faisant varier le rapport R:1/Ro2, on peut obténir une-augmentation désirée 
du courant Jh gnt1 et donc de la sortance N = N,. Le courant /b sat, faisant 
partie du courant. d'alimentation 1, son augmentation entraine celle de 


la puissance consommée. 
Pour augmenter les immunités aux bruits U},, UE, dans une des variantes 


du circuit on utilise au lieu des diodes. D2, D3 une diode régulatrice de tension D, 
(fig. 2.12, c), Cette dernière est constituée par la jonction base-émetteur du 
transistor polarisée en inverse, de sorte‘ qué la tension de stabilisation est égale 
à la tension de laquere de la jonction base-émetteur: Ust = Urje & 6 à 7 V. 
Le seuil de commutation V4 et l’immunité au bruit U}, s'élèvent jusqu'à être 
égaux à Ve = Ucie: Vin = Ucrie— U& Ucye. Pour assurer une valeur aussi 
élevée de U;,, on augmente la tension d'alimentation jusqu'à E — 12 à 15 V. 


Dans ce cas UF, Æ E‘— 'Ucje. Ainsi, les immunités au bruit des éléments sont 


portées à plusieurs volts, mâis en même temps la puissance consommée et le 
à ? . 2 ‘3° CE 


1) Les courants de fuite à'travers les jonctions p-»: au silicium polarisées 
en inverse sont généralement de l'ordre de 10-%à:10-? A:et même moins. : : 
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temps de propagation moyen s'accroissent du fait que les valeurs de E et de V. 
augmentent. Pour réduire le temps de propagation moyen lors du fonctionnement 
sur une charge capacitive considérable, on utilise dans les circuits DTL. de même 
que dans les circuits TTL, des inverseurs complexes. 

Il convient de remarquer que les éléments DTL cèdent aux éléments TTL 
en tous les paramètres principaux sauf l’immunité au bruit. C’est pourquoi les 
éléments DTL sont actuellement très peu utilisés dans les microcircuits numé- 
riques. Ils trouvent l'application surtout dans les microcircuits équipant les 
dispositifs numériques des automatismes industriels, par exemple, dans les 
machines-outils à commande numérique où une haute immunité au bruit est 
une des exigences essentielles. 


Eléments TTL et DTL à diodes et à transistors Schottky. — Le 
moyen le plus efficace permettant d'accroître la rapidité de la ré- 
ponse en commutation consiste à employer dans les circuits TTL 
les diodes et les transistors Schottky dont le principe de fonctionne- 


Fig. 2.13. Portes ET-NON en TTL/S (a) et en DTL/S (b) 


ment et les caractéristiques sont décrits dans [1]. La fig. 2.13,a- 
schématise une variante de l’élément TTL rapide à transistors Schott 
ky (TTL'S). Comme 73 on utilise un transistor ordinaire. car sa 
jonction base-collecteur est toujours polarisée en inverse (1,3 << U+3), 
c'est-à-dire que T3 ne passe pas au régime de saturation. L'augmen- 
tation de Îla rapidité de fonctionnement des éléments TTL:'S est due à 
deux causes: premièrement, le temps nécessaire à l’évacuation de la 
charge excédentaire n'intervient pas dans les transistors Schottky, 
c'est-à-dire que{, = 0 ; deuxièmement, en vertu des expressions (2.45). 
(2.50) les temps de décroissance t, et de croissance f, diminuent parce 
que les transistors Schottky, non dopés à l'or, assurent les gains B 
2 a 3 fois plus grands que ceux obtenus avec des transistors ordinaires 
dopés à l’or que l’on utilise dans les microcircuits TTL. Les micro- 
circuits TTL'S fournissent des {,4 = 2 à 3 ns pour P — 10 à 20 mW, 
leur travail de commutation est À, — 20 à 50 pJ. 

Par contre, les éléments TTL/S présentent par rapport aux élé- 
ments TTL un désavantage d’avoir une plus faible immunité au 
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bruit Uin par suite d’une élévation du niveau U, et d’une baisse 
du seuil V.: 


U = Us = U* — Us: 2.51) 
Fe — QAU* — de S — U* + UK ; (2.22) 
Un = Ve — U° = 2Uë. (2.53) 


Dans les microcircuits modernes, la chute de tension sur une 
diode Schottky conductrice est généralement US — 0,3 à 0.5 et 
B = O.5U*. Ainsi, l’immunité au bruit des éléments TTL S est un 
peu inférieure à celle des éléments TTL ordinaires à inverseur com- 
plexe et vaut Un = 0,8 V à T = +20 °Cet Ufn = 0,3 à 0,5 V à 
T=+12% 0€. 

Etant donné que pour les transistors Schottky, y compris pour 
les transistors multi-émetteur. B, = Br = 0. les courants d’entrée 
de l'élément Jént Æ 0 et le potentiel VU” = E — Fe Les autres 
paramètres des éléments TTL'S (W, P, toa'. {pd , pd: Ac) peu- 
vent être déterminés à l’aide des expressions SDientés plus haut dans 
ce même $ 2.1. 

L'utilisation de diodes et de transistors Schottky permet d'élever 
notablement la rapidité de fonctionnement également des éléments 
DTL à inverseur complexe. Le schéma d’un élément DTL à diodes 
et à transistors Schottky (DTL’S) est représenté sur la fig. 2.13. b. 
La diode Schottky additionnelle D2 sert à accélérer le bloquage du 
transistor T3 lors du passage du circuit de l’état U! à l’état U° à la 
sortie. Cet élément se caractérise par une valeur accrue de {?°, qui 
se détermine par l’expression (2.51), et par des valeurs réduites de 


V, et Uïn: 


V, = 2U* — Ui; 2,54) 
Un = Ve — Unés.s — U*. 2,55) 


Pour déterminer les autres paramètres d’un élément DTL’S on peut. 
se servir des expressions indiquées dans le Tableau 2.1. 

Un élément DTL'S assure à peu près les mêmes valeurs des para- 
mètres qu'un élément TTL’'S mais présente une valeur légèrement 
plus grande de Uïn à des températures élevées (Uÿn & 0,6 V à T -— 
— +120 °C) et un temps {4 plus faible du fait que la capacité parasite 
de l'isolation de l’arrangement de diodes Schottky D1 est plus pe- 
tite que celle du transistor multi-émetteur Schottky T,. De tels 
éléments sont généralement utilisés dans les microcircuits numé- 
riques à consommation réduite. Ils assurent des valeurs typiques 
de ta Æ 10 ns avec une puissance consommée P & 1 à 2 mW, ce 
qui signifie que leur travail de commutation À. Æ (10 à 2U) pJ. 

L'emploi de diodes et de transistors Schottky permet de réduire 
de façon substantielle le temps de propagation moyen et le travail 
de commutation si bien que les circuits TTL/S et DTL'S que nous 
venons de considérer et certaines de leurs modifications sont. malgré 
leur immunité au bruit un peu réduite, les plus indiqués pour la 
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réalisation de microcircuits numériques de divers degrés d'inte- 
gration y compris les LSI. Toutefois, en choisissant une base d'élé- 
ments pour la réalisation de microcircuits. il convient d’avoir en 
vue que la technologie de fabrication des éléments TTL:S et DTL/S, 
qui met en œuvre des processus spéciaux pour assurer une haute 
qualité des contacts métal-semi-conducteur à barrière Schottky, 
est plus complexe que celle utilisée pour la fabrication des éléments 
TTL et DTL ordinaires. Le prix de revient des microcircuits équi- 
pés de diodes et de transistors Schottky sera donc plus élevé. 


S 2.2. Eléments en logique intégrée à injection (I° L) !) 


Le schéma électrique typique d'un élément I*“L est représente 
sur la fig. 2.14. L'élément de ce type est constitué par un transistor 
p-n-p latéral et un transistor n-p-n classique physiquement fusion- 


Fig. 2.14. Schéma équivalent (a), symbole (b) d'une porte IL ct réalisation de 
l'opération ET cäblé (c) 


nés (fig. 2.15, a). La région d'émetteur, appelée injecteur. du tran- 
sistor p-n-p est reliée à une source de tension positive d'alimentation 
extérieure. La région commune de type n,.qui sert de base pour le 
transistor p-u-p et d’émetteur pour le transistor n-p-n. est reliée au 
potentiel «masse». Le collecteur du transistor p-r-p el la base du tran- 


1) On utilise également les «ppellations « logique bipolaire à injection » 


et MET (merged transistor reieh ce qui signifie « logique à fransIstor fusion- 
nés à. 
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sistor n-p-n représentent eux aussi une région unique d’un semi- 
conducteur de type p. Un seul injecteur peut alimenter plusieurs 
circuits, c’est-à-dire que le transistor latéral p-n-p T, peut être 
multicollecteur (fig. 2.14. b). Le transistor n-p-n comporte générale- 


E 
Injecteur 
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Inje cteurs 7 LZLZLI POV TIIIITPETTX 
b) 
> de l’injecteur 
SSSSIS SI SDS VIS LL 
KP 7777777777 4 
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CZTZZZZZZLZZLAZZE REZ TT II IIIZ4 
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Contacts métalliques vers les injecteurs, les 
bases et les collecteurs des transistors n—p-n 


£ZA Anneau séparateur à diffusion de type n° 
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, 
, 
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CL] Zones p'et n° diffusees 
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Fig. 2.15. Structure physique (a) et topologie des différentes variantes des portes 

ÉL : à disposition des collecteurs d’un seul côté de l’injecteur (b), à disposition 

des collecteurs de deux côtés de l'injecteur (c), à base circulaire entourant l'in- 
jecteur (d) 


ment plusieurs collecteurs qui constituent des sorties logiques du 
circuit (fig. 2.14, 2.15). 

Avec une telle structure physique l'isolation des éléments I°L 
distincts l’un de l’autre n’est pas nécessaire, car ils ont tous une ré- 
gion z commune. Pourtant on prévoit, sur les parois latérales des 
régions de base de type p des transistors n-p-n, un anneau séparateur 
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de type » (fig. 2.15) qui exclut l'influence des structures latérales 
parasites p-n-p entre les éléments et contribue à l'accroissement du 
gain B des transistors n-p-n [11]. Certaines variantes de topologie 
des éléments I°L sont illustrées par les fig. 2.15, b, c et d. 


La valeur du gain B dépend du rapport des surfaces des jonctions base 
collecteur À, et base-émetteur 4, du transistor n-p-n: 


Br Aclde) (2.56) 
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où le paramètre g, se détermine par la structure physique du microcircuit 1). 
Si l'on ne prend pas de mesures spéciales, on a B << 1 (c'est-à-dire voisine de la 
valeur du gain inverse B, des transistors utilisés dans les microcircuits TTL 
et ECL). En plus de l’anneau séparateur n+*+, on réalise aussi, pour élever B, 
une couche n* enterrée située à une petite profondeur sous la région p de base du 
transistor n-p-n (W, << 1 um). Ces mesures assurent des valeurs de g, Æ 3-:10-?, 
ce qui permet d’obtenir B > 2 avec un nombre de collecteurs jusqu’à n° = 5 
à 10. Dans des transistors à surface accrue du collecteur (4./4.), on obtient 
B = 30 à 50. La valeur de B dépend aussi de la disposition du collecteur par 
rapport à l’injecteur. Si les collecteurs sont éloignés de l’injecteur B diminue, 
car du fait de la chute de tension sur la résistance de la région de base du tran- 
sistor n-p-n le courant d'émetteur est déplacé vers les collecteurs situés plus près 
de l’injecteur. C'est pourquoi dans les circuits à grand nombre de sorties (nc > 4 
ou 5) on place les collecteurs de deux côtés de l’injecteur (fig. 2.15, c), ou bien 
on utilise plusieurs injecteurs, ou enfin on réduit la résistance de la base en 
réalisant le long de la région p de base des pistes p*+ diffusées à faible résistivité. 
Le gain inverse des transistors n-p-n utilisés dans les circuits I2L est B; Æ 100 
et plus. 


Dans les cucuits I°L, le transistor p-n-p latéral T, (v. fig. 2.14, a) 
sert de générateur de courant de travail (à commuter) Z.. Le courant 
I. doit être suffisamment intense pour que le gain B ait la valeur 
requise B > 1 et la charge des capacités parasites, qui se fait par ce 
courant lors du basculement de l'élément, s'effectue assez rapide- 
ment. Le courant 7, étant proportionnel au rapport de transfert en 
courant & du transistor T,. la structure physique d’un élément I*L 
est conçue de telle sorte que la valeur de « soit suffisamment grande. 
A cet effet, la distance entre l’injecteur et la région p de base (l’épais- 
seur de la base &, du transistor p-n-p latéral) est rendue relativement 
petite (—1 à 3 pm), et le dopage à l'or n’est pas effectué. Ilen 
résulte que si les régions p de base sont disposées perpendiculai- 
rement à l’injecteur (fig. 2.15, b et c), ce qui est typique pour la 
plupart des microcircuits I°L, on obtient des valeurs de &« Æ 0,2 
à 0,3. Des valeurs plus élevées a Æ 0,8 à 0,9 sont atteintes avec une 
disposition annulaire de la région p de base autour de l’injecteur (fig. 


1) L'influence des paramètres de la structure physique sur les caractéristi- 
ques des éléments I°L est analysée dans [11]. Les éléments I°L sont réalisés 
dans de nombreuses variantes physico-topologiques différentes dont nous ne 
considérons dans ce paragraphe que les plus simples. En certaines variantes, le 
transistor p-n-p possède une structure verticale, c'est-à-dire que l’injecteur est 
placé sous le transistor n-p-n [11]. 1] en résulte une réduction de la surface occupée 
par les éléments sur les pastilles. 


82 


2.15, d). Pourtant dans ce cas la surface occupée par l'élément sur 
la pastille augmente de même que la capacité parasite qui provoque 
une baisse de la rapidité de réponse. Les valeurs du rapport de trans- 
fert en courant inverse «,; des transistors p-n-p latéraux sont assez 
faibles: a; Ka. 

Un élément I*L typique est un inverseur à plusieurs sorties (v. 
fig. 2.14, a). En reliant les sorties des inverseurs par des conducteurs 
métalliques, on réalise la fonction ET (v. fig. 2.14, c). En effet, les 
sorties des éléments, reliées entre elles, sont dans ce cas portées à 


Uent 


b) 


Fig. 2.16. Chaîne d'’inverseurs 1°L montés en série (a) et phénomènes transitoi- 
res intervenant lors de son basculement (b) 


un potentiel bas U® si au moins une entrée (4 ou B) est portée à 
un potentiel haut U!. Il en résulte la conjonction des valeurs inverses 


de À et B qui sont formées aux sorties des inverseurs: F — AB: 
Ainsi, l'opération ET, exécutée dans les circuits TTL ou DTL à 
l’aide d’un transistor multi-émetteur ou d’un arrangement de diodes, 
est dans les circuits I°L réalisée à l’aide du câblage. Les fonctions 
ET ou OÙ réalisées à l’aide du câblage sont appelées ET câblé et OU 
câblé. Le symbôle de l'opération ET cäblée est montré sur la fig. 
2.14, c. Puisque la base logique ET, NON jouit de plénitude fonc- 
tionnelle ($ 1.3), l’utilisation d'éléments I*L à sorties interconnec- 
tées permet de réaliser toute fonction logique. Les relations appro- 
chées pour la détermination des paramètres principaux d'une porte 
IL sont rassemblées dans le Tableau 2.3. 

Caractéristiques statiques. — Les caractéristiques de transfert 
et les caractéristiques d'entrée d’un élément I°L sont relevées lors 
de son fonctionnement dans une chaîne d'inverseurs identiques mis 
en série (fig. 2.16, a). 

L'entrée d’un circuit est portée à un potentiel bas lorsque le tran- 
sistor TZ” du circuit précédent est à l’état saturé. Dans ces condi- 
tions, Üent = U° & 0, le transistor TZ est bloqué. alors que le 
transistor 7, fonctionne en régime actif en assurant un courant d’en- 
trée JZént — Z, dont la valeur est donnée par l'expression (2.62) du 
Tableau 2.3, où Z,,, est le courant fourni par la source d'alimentation 
à l’injecteur. Le potentiel U! obtenu à la sortie du circuit (au col- 
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lecteur du transistor #-p-n bloqué T1) sera égal à la tension U* sur 
la jonction base-émetteur polarisée dans le sens passant du tran- 
sistor n-p-n T1” de l'élément suivant de la chaîne. 

La tension U,n: commence à s’accroître lorsque le transistor T1’ 
du circuit précédent se bloque. La jonction base-émetteur du tran- 
sistor T1 sera de sens passant à l'instant où U,,+: atteindra le seuil 
de commutation V, dont la valeur, légèrement inférieure à U*, est 
donnée par l'expression (2.99) du Tableau 2.3. Le transistor T, 
se trouve dans ce cas saturé. 


Tableau 2.3 


Expressions analytiques approchées pour le calcul des paramètres 
principaux des circuits 12L 


Niveaux logiques U9=Ures 1 = Uceit+ three Æ 
æ (mpr) In [S:/(S1—1)}, (2.57) 
Ci=U* (2.58) 
Seuil de commutation | Ve = U*—(m@r)lns, (2.59) 


(de basculement) 


Immunités au bruit Uim = U*— Un, (2.60) 
Uim=(mpr)ins, (2.61) 
Courants d'entrée Jént = al inf (2.62) 
ent =0 (2.63) 
Facteur de charge de | N=\o=(Bmin/Smin) [1 —(1+ 2 Bmin nc)2%r] Æ 
sortie (sortance) = (Bmin/Smin) (2.64) 
Puissance consommée P= Elin} (2.65) 
Temps de propagation tpd =t4a=Cp{(Ui—U)/alin; Æ 
Æ CpU*/@liny, (2.66) 
tpd = ts Æ TB, (2.67) 
tpa = 0,5 (ta+ts) (2.68) 


Pour obtenir à la sortie un potentiel bas U,or — U, il faut réa- 
liser la condition de saturation du transistor 77: 


Si = Bls sat1/1csat 1>S min (2.69) 


& 


où le courant de collecteur Ze sat , est fourni par la charge, c’est-à- 
dire par les éléments du circuit qui suivent: Ze, say 1 —= Zen. Si la 
charge est constituée par nr élémênts I°L. le courant Z%h = nent. 
La valeur du courant 7, = J} sat, fourni à la base de TJ via le tran- 
sistor saturé 7, peut être déterminée en utilisant pour la représenta- 
tion des transistors 7, et T1 les modèles d’Ebers et Moll [1]: 


Lo sati = Qliny/[1 —(neB) ar]. (2.70) 


La valeur de U® est donnée par l’expression (2.57) du Tableau 2.3 
où pour obtenir la formule approchée on a tenu compte du fait que 
dans les éléments I°L le gain B, > B et la valeur de r,. est faible 
(quelques dixièmes d’ohm). 

Les expressions (2.60), (2.61) pour les immunités au bruit Ui», 
Uin de l'élément I*°L, indiquées dans le Tableau 2.3 sont obtenues 
à l’aide des valeurs de U°, U1, V, déterminées plus haut. Une parti- 
cularité caractéristique des éléments 1I*L est une valeur assez faible 
de l’immunité au bruit ÜUj, qui se détermine d’après l'expression 
(2.61) par le degré de saturation du transistor n-p-r T1. Comme 
Ip sat À Zent. la valeur de S, = B/n. Du fait de faibles valeurs de B 
des circuits I°L on a généralement $, < 3 à 4 et l’immunité au 
bruit de polarité négative est Lin — 20 à 50 mV. Quant à Uïn, sa 
valeur est approximativement la mème que celle des éléments TTL 
à inverseur simple. 

Le courant d'entrée dans les circuits I°L étant Zi —0,0ona 
N, = oo. La sortance N = N, se détermine à partir de la condition 
d'obtention d'une valeur suffisamment faible de U° lorsque le tran- 
sistor TZ est saturé. En utilisant la relation (2.69) pour la valeur mi- 
nimale de B, on trouve la valeur maximale admissible du courant 
de collecteur et le nombre maximal de charges nr = N: 


Te sat1i — Téat = Nln< Th max — (Bmin/Smin) TI; Sat 1° 


Après avoir calculé à l’aide de (2.62), (2.70) les courants Zent, 1h satr: 
on trouve pour la sortance V l'expression (2.64) figurant dans le 
Tableau 2.3. Pour des valeurs de B,,n Æ 1,5 à 2,0, typiques aux 
circuits I*L, la sortance V = 1. C'est pourquoi dans les éléments 
IL on ne branche généralement à chacune des sorties (à chacun des 
collecteurs du transistor TZ) qu’un seul élément I°L de charge. Ainsi, 
le nombre total d’éléments-charges branchés aux sorties d’un élé- 
ment [*L est égal au nombre de collecteurs nr, du transistor T1. Dans 
les microcircuits I*L modernes, on utilise en général des transistors à 
ne. & 4 où ©, car une augmentation de r entraîne une diminution de 
B et rend difficile l'obtention de la valeur requise de Brin Æ 1,9 
à 2.0. 

Le courant demandé par l’élément à la source d'alimentation se 
détermine par la valeur de la résistance R,,, (v. fig. 2.14, a): 


La; = Tin; — (E EE U*)/Rinj (2.71) 
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où U* est la tension sur la jonction d’injecteur conductrice. La re- 
sistance À, est en géñéral placée à l'extérieur du microcircuit, si 
bien que la puissance dissipée par un élément [?L est P,, = U*I;:. 
Le restant de la puissance consommée (P — P,;) est dissipé par la 
résistance Rinje’ 


Afin de stabiliser les valeurs du courant 7,,; en cas de variations de U* 
avec la température, au lieu d’une seule résistance R,,, on utilise dans la ligne 


d'alimentation des microcircuits I°L deux résistances Rin, et Ris dont la 
valeur ohmique totale est choisie égale à (Rj,, + Rj,,) = Rinje La résistance 
à diffusion R{,, est placée sur la pastille du microcircuit, alors que R°,, est 


une résistance externe rapportée. Dans ce cas, les variations de la résistance 
Rj,, avec la température compenseront celles de U*, c'est-à-dire que sera assu- 
rée la stabilisation de température du courant J,,;. Le rapport Ri,,/Ri}, se 
détermine compte tenu des coefficients de température 6 et 62 de manière 
que la compensation de température du courant dans la gamme de température 
donnée soit aussi complète que possible. 

Les microcircuits IL sont aptes à fonctionner pour des tensions d'ali- 
mentation £ > U*, c'est-à-dire qu'on peut utiliser des sources à faible valeur 
de £ & 1,0 à 1,5 V. Mais dans ce cas, les courants Jin, et /. accuseront en vertu 
de l'expression (2.71) des variations considérables (ors des fluctuations de E 
et des variations de U* avec la température. De ce fait, la valeur de E est choisie 
en.pratique en partant des exigences relatives à la stabilité du courant 7,,;: 


E > U* (er + eu)/(es — x), (72) 


où es = (Alin/L15) est l'écart relatif admissible du courant fourni par l’in- 
jecteur; ey = (AU®/U*), l'écart relatif maximal de la tension U* sur la jonc- 
tion d'injection par rapport à sa valeur nominale dû aux tolérances de fabrica- 
tion et aux variations de température. Pour des valeurs typiques: ey= 0,2 
à 0,3, ee = 0,1, er — 0,15 à 0,20, la tension d'alimentation doit être égale à 
E = (4à 6) U* = 3 à 5 V. Un élément I£L ne dissipe donc qu’une partie rela- 
tivement petite de la puissance consommée : Pe, = P (U*/E) = (0,15 à 0,25) P. 


3? Caractéristiques dynamiques. — Elles sont représentées sur la 
fig. 2.16, b pour le cas du fonctionnement de l'élément I°L dans une 
chaîne d'éléments mis en série (v. fig. 2.16, a). Supposons qu'à 
l'état initial le transistor 71° de l'élément précédent est saturé. 
Alors l'entrée de l'élément considéré est à un potentiel u.nr = U° 
et sa sortie à uso = U'. Après le bloquage du transistor T° le 
potentiel went Commence à s’accroître par suite de la charge par le 
courant i — Jent de la capacité parasite totale C, branchée à l'en- 
trée : 


CSS DASCECs 


où .}/ est le nombre d'éléments I*L branchés sur l’entrée de l’élé- 
ment considéré; Cm: la Capacité des interconnexions métalliques. 
Pendant le temps de débloquage #4 le potentiel u,,1 atteint le seuil 
U, Æ UF et le transistor TZ devient conducteur. La valeur de ft, 
est donnée par l'expression (2.66) du Tableau 2.3 qui a été obtenue 
en utilisant une approximation linéaire de la fonction went (). 
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Après le débloquage de TZ à travers son collecteur commence à 
circuler le courant issu de la base du transistor saturé TZ” de l'élé- 
ment-charge. La charge excédentaire stockée dans le transistor T1” 
commence à s’évacuer, la durée de ce processus étant ts Æ Ty, où 
T8 est la constante de temps du gain B, qui constitue généralement 
pour les circuits I°L ?) de 10 à 50 ns. Dès que le processus d'évacuation 
de cette charge se termine, le 
transistor T1” se bloque et c’est 
Je processus de commutation de 
l'élément suivant qui commence. 
Ainsi, comme on voit sur la 
fig. 2.16, db, les expressions (2.66) 
à (2.68) indiquées dans le Ta- 
bleau 2.3 sont valables pour les 
temps de passage d’un niveau à 
l'autret54 et ta et le temps de 
propagation moyen 4. 

La fig. 2.17, a montre ]la 
courbe de thà — f (linj) pour 
des valeurs typiques des para- 
mètres du circuit. Puisque la 
capacité C, des éléments utilisés 
dans les microcircuits IL ne 0,001 0.01 0,1 1,0 P. mW 
dépasse en général pas 1 pF, l’é- b) 
Jément assure une rapidité de 
fonctionnement assez élevée Fig. 2.17. Courbes de variation typi- 
tpa — 20 à 100 ns pour des cou- ques des paramètres Le Lire FL 
rants relativement petits Zn = Pour Cen = 1 pF et 5 — 20 ns 

in 

= 10 à 100 uA (c’est-à-dire pour | 
P Æ 01 mW). Le temps de propagation minimal que l’on obtient 
avec des courants Z,,, 0,1 mA (P>1 mW) est {a mo © 
Æ% 0,518 & 5 à 20 ns. 

Le facteur de qualité s'exprime par 


Ae = Ptpa) = 0,5 ŒU*C, + Pr). (2.73) 


Une allure typique de la fonction 4, = f (P) est montrée sur la 
fig. 2.17. b. Pour de faibles valeurs de P < 0,01 mW, la valeur de 
Ace = 2 à 3 pJ, elle croît avec la puissance. Pour caractériser les 
circuits [*L, on utilise souvent au lieu de À, un paramètre À: = Peit pd 
que l’on appelle aussi facteur de qualité ou travail de commutation. 
Comme nous l’avons vu plus haut, P,, << P, de:sorte qu’une valeur 


1) Dans les circuits I?L, du fait des particularités de leur structure physique 
(v. fig. 2.15, a), les porteurs de charge excédentaires s'accumulent lors de la 
saturation du transistor n-p-n essentiellement dans la région de base. Dans ces 
conditions, la constante de temps de désaturation et la constante de temps de 
gain B ont des valeurs voisines: ts Æ tp [111]. 
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typique de Àc est 4 à 5 fois plus petite que 4, et est égale à AC = 
#% 0,5 à 1,0 pJ. 

Ainsi, les éléments I°L ont des valeurs relativement faibles de V 
et de Uïn. Par contre, ils se caractérisent par un petit travail de 
commutation À, (ou 4c) qui diminue encore à mesure que la tech- 
nologie de fabrication se perfectionne en assurant une réduction de la 
capacité C, par diminution des surfaces occupées par les jonctions 
et les interconnexions métalliques. Il existe déjà des prototypes de 
microcircuits I[*L avec A6 & 0,1 pJ et moins. Les valeurs de 4. 
des éléments I°L sont nettement inférieures à celles obtenues dans 
d’autres types d'éléments à transistors bipolaires (TTL, DTL, TTL/S, 
DTL/S, ECL). 


Le perfectionnement des éléments 12L a pour but d'élever leur rapidité de 
fonctionnement. Comme il résulte de l'expression (2.66), un des procédés per- 
mettant d'améliorer la rapidité de 

À À A réponse consiste à diminuer l’excur- 

sion logique U, = U1 — U® par le 

DI branchement de diodes Schottky aux 

sorties ou aux entrées de l'élément. 

Quand les diodes Schottky sont mon- 

tées aux sorties de l'élément (fig. 2.18, 

a), le potentiel bas s'accroît jusqu’à 

Lie la valeur de U9 — Uress = U* — US, 
inj et l’excursion logique diminue jusqu’à 
U, = Ué = 0,3ià 0,4 V, c'est-à-dire 
de près de deux fois. Corrélativement, 
les valeurs de f,4 et de Àç devien- 
nent deux fois plus petites pour de 
faibles puissances consommées. En 
branchant les diodes Schottky aux 
entrées (fig. 2.18, b), on obtient un 
effet analogue du fait que le seuil de 
commutation V.et le potentiel haut 
Ut se trouvent réduits de la quantite 
b) Uë. Un autre avantage de l'élément 


considéré est la présence de plusieurs 
entrées logiques. 


Fig. 2.18. Portes IL utilisant des Une réduction plus 5 

1 poussée du 

diodes Schottky aux sorties (a) et temps de propagation est réalisée 
aux entrées (b) dans des éléments équipés de dio- 


des et de transistors Schottky. Un 

| transistor Schottky est obtenu en 

montant une diode Schottky D,en parallèle sur la jonction base-collecteur 
du transistor de sortie (fig. 2.18, b). Grâce à l'élimination du temps de 
désaturation ts, le temps de passage du niveau haut au bas décroît jusqu'à 
ta © (ts8/B). La valeur de U° dans ce schéma augmente jusqu’à (U* — Us)» 
alors que les valeurs de V, et de U1 diminuent jusqu'à (U* — U$1). Pour la 
réalisation des diodes D, et DI on utilise des métaux assurant une hauteur diffé- 
rente des barrières de Schottky. Le circuit assure des valeurs de U*, = 0,35 


à 0,45 V, US, = 0,2 à 0,3 V, si bien que l’excursion logique diminue jusqu'à 
U =(Uio — US) = 0,1 à 0,2 V. Les valeurs de U, et de t};{° étant faibles, le 
circuit considéré se caractérise par une haute rapidité de réponse tp4 min = 2 
à 5 ns et un faible travail de commutation 4. — 0,1 pJ. 
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$ 2.3. Eléments logiques à couplage par les émetteurs (ECL) 


Les éléments ECL servent de base principale pour la réalisation 
de microcircuits à très grande vitesse de fonctionnement. Pour ré- 
duire les durées de commutation, les transistors des éléments ECL 
fonctionnent en régime non saturé et l’excursion logique est réduite 
jusqu'à U, < U*. Les particularités des éléments ECL sont dues 


Fig. 2.19. Circuit OU-NON/OU en ECL (a) et source de tension de référence com- 
pensée en température E, (b) 


à l’utilisation d’un commutateur de courant [1] dont le seuil de bas- 
culement est fixé par une tension de référence extérieure E,. 
Variante fondamentale de l’élément ECL. — La variante fonda- 
mentale de schéma (fig. 2.19, a) comprend un commutateur de cou- 
rant et des émetteurs-suiveurs de sortie. L'élément possède deux sor- 


ties: l’une d’inversion fournissant la fonction #, — (A + B) et 
l’autre directe réalisant la fonc- 

tion F, — À + B. Ainsi l'élé- LP 
ment exécute une fonction com- 

binée OU-NON/OU. Les expres- 1,6 
sions pour le calcul des para- 
mètres sont réunies dans le Ta- 
bleau 2.4. 


ee 0,8 
Caractéristiques statiques. — 
Les caractéristiques de trans- 0,4 
fert de l’élément sont montrées 0 0,4 08 1,2 1,6-ue, V 


(pour les deux sorties F, et F,) 

sur la fig. 2.20. Quand toutes LE rte ce trans- 
‘ : É ert d'une porte entre l’entrée 

les RRUIeeS URSS potentiel et une sortie inversée (F,) et une 

Vent = U° < —E, les transis- sortie non inversée (F2) 

tors 71 d'entrée sont bloqués. 

Le potentiel de leurs collec- 

teurs se détermine par la chute de tension développée dans la résistan- 

ce À, par le passage du courant de base du transistor T3 : U,, — 

= [hsRa = Le3Rea/(B + 1), où le courant d’émetteur 7, est égal à 

la somme du courant de sortie Z4x fourni à la charge et du courant tra- 

versant la résistance À, dont la valeur est 729 = (E — U')/R,. 
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Tableau 2.4 


Expressions analytiques approchées pour le calcul des paramètres 
principaux des circuits ECL 


Niveaux logiques U0= —U*—(R, ,/Re) (E— 2U*), (2.74) 
Ui= —U*—[Jén+(E— Eo)/Ro] Re 1/(B+1) & 
= —U* (2.75) 
Seuil de commutation Ve—= —E) (2.76) 
(de basculement) 
Immunités aux bruits | Uim=Uim = 0,5 (U1 — AV) (2.77) 
Courants d'entrée Ient—0, (2.78) 
Iènt=(E—2U*)/Mo(B+1) Re (2.79) 


Facteur de charge de| N=N,-— 
sortie (sortance) 


_ Re _0,5(U1—AVe)—Uim (B—+1)° (2.80) 
c1 E—2U* 
0 1 
Puissance consommée P=E [+ +2 EEE | (2.81) 
Re R 
Temps de propagation thd=2tr+ tr, (2.82) 
tpd=2tT+ fr, (2.83) 
tpa = 2tTr+0,5 (tt +tr) 


Un potentiel haut Usor = Uex — U* = U} s'établit à la sortie F.. 
En utilisant la valeur de U,, donnée plus haut, on obtient pour la 
détermination du niveau U! l'expression (2.75) indiquée dans le 
Tableau 2.4. Le transistor de référence 72 est conducteur, son cou- 
rant d’émetteur est Tes — (E — E, — U*)/R,. Le courant de collec- 
teur J.,. — al. développe une chute de tension dans la résistance R.. 
si bien que la potentiel au collecteur de 72 s'exprime par 


Ucs = —TeoRcs = @ (Reo/Re) (Œ — Es — U*) & 

S (Re2/Re) (E — Es — U*), 
où &« = 1 est le rapport de transfert en courant d’émetteur du tran- 
sistor T2. Le potentiel qui s'établit à la sortie F, est Uioro = Uco 
= U* = U", 

Si M, entrées sont au potentiel Uent = VU! > —E,, les tran- 
sistors d'entrée correspondants sont conducteurs alors que le tran- 


yO 


sistor T2 est bloqué. Le courant d'émetteur de chacun des M, tran- 
sistors TZ est égal à Le, = (E — Uint — U*)/MQR.. Les courants 
d'entrée de l'élément sont dans te cas égaux à Zn = L41/(B -- 1). 
Le passage des courants de collecteur des transistors T1, dont la 
valeur totale est égale à Z,1 = Moale,, provoque une baisse du po- 
tentiel U,, jusqu’au niveau de (Z/,1Re1). Il en résulte l'établissement 
d'un potentiel bas à la sortie inversée F, du circuit: Usor = Uer — 
— U* — UN. La sortie non inversée F, est maintenue à un potentiel 
haut U!. Les expressions obtenues pour le courant d’entrée Jin. et le 
niveau U® pour Uenr = VU! = —U* sont indiquées dans le Ta- 
bleau 2.4. 

Pour que les valeurs du niveau U? aux sorties du circuit soient 
identiques, le rapport des résistances R..1/R.2 doit correspondre à la 
condition Rey/Res = (E — E, — U*)/(E — 2U*). L'’excursion lo- 
gique s'exprime par 


U; — U1 = UN = (Rex/Re) (E E— 2U*) A (Rer/Re) (E — 2U*). 
(2.85) 


La valeur de U, est choisie de manière à assurer le fonctionnement 
des transistors TZ en régime non saturé” U,, > U}»,. La valeur ma- 


ximale de U}, étant Ur, = U! = —U* et la valeur minimale de 
Use, = —U:, on obtient la limitation suivante imposée à l’excursion 
logique 

U1 < U*. (2.86) 


Le circuit bascule pour Uent = Ve — —E,. Pour assurer une 


immunité au bruit Uïn = Uïin, la valeur de £E;, doit être choisie 
égale à 


Eo = 0,5 (0 + U à —(U* + 0,5 UV). (2.87) 


La largeur de la zone d'’indétermination AV, = (4 à 5) mr = 
& 0,15 à 0,20 V, c’est-à-dire comparable à U, Æ 0.8 V. La valeur de 
AV, est donc prise en compte lors de la détermination des immunités 
aux bruits Uin, Uïn à l’aide de l’expression (2.77) du Tableau 2.4. 

Les valeurs de £,, ainsi que celles de U® et de U!, subissent des 
variations sous l'effet de la température et d’autres facteurs. Les 
valeurs de Un, Uin dans les circuits ECL étant faibles (0,3 V et 
moins), pour assurer le bon fonctionnement des circuits dans des 
conditions prescrites, il faut utiliser une source de tension de réfé- 
rence telle que les variations de —£, — V, compensent les variations 
des niveaux U9, UT. L'effet de compensation est obtenu en utilisant 
la source £, montrée sur la fig. 2.19, b. Cette source est placée sur la 
pastille de circuit ECL et est reliée à la source d'alimentation com- 
mune. La tension de référence fournie par la source a pour valeur 


—E, = —U* — (E — 2U*) R/(R + R:), (2.88) 
où R/(R, + R:) = OSUV(E — 2U*) = 0,5 (Ry/R:). 
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Il en résulte que les variations de U° et de U1 sous l’effet de la tem- 
pérature et les fluctuations des tensions £ sont compensées en grande 
partie par des variations analogues de £,, si bien que le seuil de bas- 
culement V, — —E£Æ, conserve sa position au milieu entre les ni- 
veaux U? et UT. Ceci assure, dans la gamme de température de fonc- 
tionnement, pour des variations d'alimentation 8£ — 5 à 10 %o des 
immunités aux bruits Uïm, Uim Æ 100 à 200 mV, ce qui est suffi- 
sant pour pouvoir utiliser ces éléments dans de nombreux dispositifs 
numériques à grande vitesse. Le plus souvent une seule source fournit 
la tension de référence à plusieurs (5 à 10) éléments ECL placés sur 
une même pastille. 

Le courant d’entrée étant Jr Æ 0, la valeur de W, est très élevée 
(VW, = ©), si bien que la sortance n’est limitée que par la baisse 
admissible du niveau U' par suite du branchement des charges: 
N = N,. Pour une immunité au bruit lin donnée, on obtient la 
condition U'> —E, + 0,5AV. + l'in qui doit être satisfaite pour 
le courant de charge maximal J!} max = Nilint. En déterminant L 
à l’aide de l'expression (2.75) où l’on pose Zn = Zlh max, on obtient, 
à partir de cette condition, la relation (2.80) indiquée dans le Tableau 
2.4. La sortance N a la valeur minimale pour une tension d’alimen- 
tation réduite et la température de fonctionnement minimale. Des 
valeurs typiques de W pour les éléments ECL sont suffisamment gran- 
des: N = 10 à 20 et plus. 

Les courants d'alimentation valent la somme des courants du 
commutateur de courant J,, et des émetteurs-suiveurs Zoe, Loco: 


lu = li = Lee + Les un Lese = 
= (UyR<) + (E + U)JR, + (E + U')/Rs. (2.89) 


Ainsi, les courants d'alimentation sont pratiquement les mêmes 
pour les différents états logiques du circuit. La puissance consom- 
mée P est la somme de la puissance du commutateur de courant 
Pec=Æl.e et des puissances des émetteurs-suiveurs P,,=ÆETes, 
elle est donnée par l'expression (2.81) du Tableau 2.4. 

L'utilisation de la tension négative d'alimentation dans les élé- 
ments ECL s'explique par le fait que les variations de la tension Æ 
ont dans ce cas une plus faible influence sur les valeurs des niveaux 
U9, U!, ce qui est important surtout pour des circuits à petite excur- 
sion logique. Des valeurs typiques de £ = 4 à 5 V. Pour économiser 
de la puissance, les émetteurs-suiveurs sont souvent branchés sur 
une source d'alimentation distincte E£4 —2 V. 

Caractéristiques dynamiques (fig. 2.21). — Etant donné la haute 
rapidité de fonctionnement des éléments ECL, en calculant les durées 
de commutation, on tient compte du temps propre de commutation 
du courant dans le transistor t Æ 1/2 nf., où f. est la fréquence limite 
de l’amplification de courant [1]. 

À l'apparition sur l’entrée du front positif de tension les transis- 
tors T1 se débloquent et le transistor T2 se bloque pendant un temps 


92 


Üent 


Fig. 2.21. Phénomènes transitoires intervenant lors de la commutation d'une 


porte ECL 
relativement court: 
ART. (2.90) 
Les courants de collecteurs des transistors TZ s’accroissent et le 
potentiel aux collecteurs commence à décroitre: ue, = —U), (1 — 


— e" ec), où rt = RC. La capacité équivalente C, branchée aux 


collecteurs des transistors TZ vaut la somme des capacités des jonc- 
tions base-collecteur des transistors TZ et T3, de la capacité para- 
site C1 des interconnexions métalliques et de l'isolation des tran- 
sistors TZ et de la résistance R,, ainsi que de la capacité C, reliée 
à la sortie de l’émetteur-suiveur (transistor T3), rapportée à son entrée 
(au collecteur des transistors T1) par division par le gain d’amplifi- 
cation en courant de l’émetteur-suiveur: 


C, = (M +1) Ce + Cr + C2/(B + 1). 
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La capacité de sortie C’, est la somme de la capacité de charge C+h 
et de la capacité parasite C2 de l'isolation de la résistance R, et des 
interconnexions métalliques branchées à la sortie du circuit: C, 
= Con + Cps 

Si la capacité de charge Cen est considérable, alors, du fait que 
la valeur de T. est suffisamment petite, le potentiel Usor 1 à la sortie F, 
n'arrive pas à suivre la diminution de w,,, de sorte qu’au bout d'un 
petit intervalle de temps At & *—. le transistor T3 fonctionnant en 
émetteur-suiveur se bloque. A partir de cet instant le potentiel 
Usor, diminue par suite de la décharge de la capacité C, à travers la 
résistance À: 


Usors = Ut—(E —U1) (1—e7 #1), 


où la constante de temps de décroissance t} = R,C.. En utilisant 
pour la variation initiale de uso, Une approximation linéaire, on 
trouve que la tension de sortie atteint la valeur de V, — (U1 — O,5U)) 
pendant un temps de décroissance 


t, TO SUV(E — U*). (2.94) 


A l'instant où wsor1 atteint la valeur de Ü°, la tension sur la jonction 
base-émetteur de 73 devient égale à Uey—Uor = —U, — U = U*, 
le transistor T3 se débloque et un potentiel wsory = U° s'établit à la 
sortie du circuit. 

Si l’entrée de l’élément est attaquée par un front négatif de ten- 
sion, les transistors TZ se bloquent pendant un temps At = 7. 
Le potentiel u., s'accroît par suite de la charge de la capacité C, à 


travers la résistance Ra :ua = —Uie”“*e. Les variations de u,, sont 
transmises par l'intermédiaire de l’émetteur-suiveur à la sortie avec 
un retard de At & 7... Le potentiel us, atteint la valeur de V. = 
Æ U9 — O,5U, pendant le temps de croissance 


t = TelMmi(Ve— UYU,] = trin2zx 0,7". (2.92) 


Conformément à la fig. 2.21, on obtient pour les durées de com- 
mutation {ÿd, {pd et épa les expressions (2.82) à (2.84) indiquées dans 
le Tableau 2.4. Par raison de symétrie du circuit, les variations du 
potentiel v.. au collecteur du transistor TZ et du potentiel à la sortie 
non inversée Usor2 S effectuent de la même manière que celles de 
Ucir Usor1 Mais en opposition de phase (v. fig. 2.24). Aussi, pour dé- 
terminer les temps de propagation vers la sortie F, peut-on se servir 
des expressions obtenues pour la sortie F.. 

En faisant usage des expressions (2.81) et (2.84) données dans le 
Tableau 2.4 ainsi que des expressions (2.91) et (2.92), il n’est pas 
difficile de trouver le facteur de mérite (travail de commutation) 
A. qui dépend du rapport R.,/Ro — Pes/Pec. Comme le montrent 
l'analyse et les études expérimentales, le travail de commutation 
est minimal pour une certaine valeur optimale du rapport des ré- 
sistances R«1/R,. En utilisant les expressions données pour la puis- 
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sance P et le temps de propagation t,,. on peut obtenir la relation 
approchée suivante pour la valeur optimale du rapport R.,/R,: 


(Rail Ro)opt & 0,601 V ColC,/(E —U*) & (0,10 à 0,15) V C2/Ci. 


Dès lors le rapport optimal des puissances est égal à P,/Pes Æ 
% 2V C;/C. C'est par ces relations qu’on doit se guider en élaborant 
les circuits ECL. Pour des valeurs typiques de C,/C; = 0,1 à 0,2, 
il convient de choisir (Rex/Ro)opt & 0,2à0,4et P,, Æ (4,0 à 1,5) Poe 
ce qui signifie que les émetteurs-suiveurs consomment une partie 
considérable de la puissance. 

Les allures typiques des fonctions tfh4, Aç, = f (P) sont montrées 
sur la fig. 2.22. Comme on le voit sur ces graphiques, le facteur de 


1 
0,1 0,3 1,0 3,0 10 30 100 P,mW 


Fig. 2.22. Courbes typiques de t,4. 4ç — f (P) pour des portes ECL 


transmission 
adaptee 


Fig. 2.23. Réunion des sorties des portes ECL pour la réalisation de l'opération 
OU cäblé et branchement d'une ligne de transmission adaptée 


qualité des circuits ECL est À, = SU à 100 pJ, c’est-à-dire à peu 
pres le même que celui des éléments TTL à inverseur complexe. 
Pour une puissance consommée P >> 10 à 20 mW, les circuits ECL 
fournissent des t,4, < 9 ns qui sont inférieures à celles obtenues avec 
d’autres familles des circuits logiques. Actuellement, dans les mi- 
crocircuits numériques on utilise des éléments ECL ayant t,, — 1 à 
3 DS. 

En reliant entre elles les sorties de plusieurs portes ECL, on peut 
réaliser des fonctions logiques supplémentaires (fig. 2.23). Si l’un 
des éléments exécute l’opération F et l’autre F”, la réunion des sorties 
permet d'effectuer l'opération W = F + F”, c’est-à-dire l'opération 
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OÙ câblé. En effet, si l’une au moins des sorties réunies des élé- 
ments ECL est au potentiel haut U?, toutes les autres sorties le seront 
également, ce qui correspond à la réalisation de l'opération de dis- 
jonction. La réunion des sorties non inversées est équivalente à une 
augmentation du nombre d'entrées logiques: W = F, + F, = 
= (4 +B)+(C+D) =A+B+C<+D. La réunion des sor- 
ties inversées donne W=F, +F, = (4 +B)+(C+D) = 
= (À + B) (C + D). Pour obtenir différentes fonctions logiques 
cäblées avec les éléments ECL, on augmente le nombre de sorties 
en équipant les émetteurs-suiveurs par les transistors multi-émet- 
teurs (v. fig. 2.23). 

La possibilité de réalisation par câblage de fonctions logiques 
supplémentaires est un des avantages des éléments ECL, qui per- 
met de simplifier la structure des microcircuits numériques de ce type. 


Afin d'éviter une distorsion considérable des signaux, leur transmission 
entre les microcircuits ECL ultra-rapides, qui assurent une durée des fronts des 
signaux de sortie tt Æ 1 ns et moins, se fait par des lignes de transmission adap- 
tées !) présentant une impédance d'onde Z, = 50 ou 75 Q. Dans ce cas, la ré- 
sistance R, n'est pas utilisée dans les émetteurs-suiveurs aux sorties des élé- 
ments ECL. Elle cest remplacée par une résistance d'adaptation R, montée 
entre l'extrémité de la ligne de transmission et la source de tension négative 
(v. fig. 2.23). Pour réduire la puissance P., des dispositifs numériques à très 

rande vitesse, réalisés à base de microcircuits ECL, on introduit une tension 

e polarisation négative supplémentaire £, — —2 V que l’on applique aux ré- 
sistances d'adaptation R,. Si les entrées de plusieurs circuits ECL sont réunies 
entre elles, on n'utilise qu'une seule résistance d'adaptation R,. 


Variantes des éléments ECL. — Dans les microcircuits numéri- 
ques modernes on utilise largement les différentes modifications des 
éléments ECL permettant d'améliorer tels ou tels paramètres. 

C'est le montage multi-étage des commutateurs de courant qui 
est d'un emploi particulièrement fréquent dans les circuits ECL 
parce qu’il élargit leurs possibilités logiques. La fig. 2.24 schématise 
un circuit à deux étages. Le signal logique C appliqué à l'étage infe- 
rieur commute le courant 7, sur un des commutateurs de l'étage supé- 
rieur en assurant la réalisation de l’opération logique ET. Aux sorties 
des commutateurs de l'étage supérieur sont réalisées les différentes 
opérations logiques formées à l’aide de la combinaison des opéra- 
tions ET, OÙ, NON. Pour le fonctionnement des transistors en mode 
non saturé, les niveaux des signaux de l'étage inférieur doivent être 
inférieurs de U* à ceux des signaux de l'étage supérieur. Cette ré- 
duction des niveaux est assurée par des émetteurs-suiveurs addition- 
nels montés aux entrées de l'étage inférieur (v. fig. 2.24). Le nombre 
L, d’étages logiques est limité par la tension d'alimentation (L, + 
+ 2) U* SE et pour E = 5 V il atteint L, = 3. Les tensions de 
références E,,, £,, sont fournies par une source commune compensée 


1) L'analyse des distorsions qui apparaissent lors du passage des signaux 
par des lignes de transmission est donnée dans [17]. 
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en température et leurs valeurs diffèrent de la quantité U*: — Æ,, = 
= —E,, — U*. Les circuits ECL multi-étages possèdent à peu 
près les mêmes valeurs de la puissance et des durées de commutation 
que celles des circuits à un seul étage, mais ils réalisent des fonctions 
logiques plus complexes. Leur emploi dans les dispositifs numéri- 
ques permet donc d'élever notablement la rapidité de réponse et 
de réduire la consommation. 

Si les circuits ECL multi-étages comportent dans le circuit d’é- 
metteur une résistance À, (comme dans les circuits à un étage), le 
courant d’émetteur total est 7, —{E — (L, + 1) U*V/R:. Lors- 
que L, augmente, la stabilité du courant en cas de variations de la 


“E 
Fig. 2.24, Porte ECL à deux étages réalisant les fonctions : 
F,= (4 +B)+C, F3= (4 +B)+0C, 
F;:=(4+8B)+c, F,=(4+8B)+c. 


température et de la tension d'alimentation devient nettement 
moins bonne. C’est pourquoi, dans les circuits ECL multi-étages (et 
parfois dans ceux à un étage) la résistance R,, qui détermine le cou- 
rant Z.. est remplacée par un générateur de courant à transistor (v. 
fig. 2.24). Les tensions U* sur les diodes conductrices D et sur la 
jonction base-émetteur du transistor T', étant égales, le rapport de 
leurs courants est égal au rapport des surfaces des jonctions: 7/14 = 
= À {A 4. Le courant 7, de la diode est réglé à l’aide de la résistance 
RI, alors que le courant débité par le générateur à transistor a pour 
valeur 


Le = Ta (4 c/A à) = (A e/A a) (E — U*)/R1. 


Lorsqu'on utilise un tel générateur de courant J:, l’excursion logi- 
que VU, = I.R, et le niveau U° = —(U* + U;) sont moins sen- 
sibles à la température et aux variations de la tension d’alimenta- 
tion qu'avec la résistance R.. Bien souvent les générateurs de cou- 
rants à transistors remplacent également les résistances R, dans les 
émetteurs-suiveurs montés aux sorties ou aux entrées du circuit ECL 
(v. fig. 2.24). 
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Dans le cas où une même source de tension E}, alimente les bases 
de plusieurs transistors-générateurs de courant pour les circuits ECL. 
dans les circuits d’émetteur de ces transistors on intercale des re 
sistances additionnelles Re (v. fig. 2.24) qui déterminent le courant 
Ie = (E — En — U*)/R+. A l’aide de ces résistances on règle à la 
valeur désirée le rapport des courants fournis par les générateurs 
Ley/lese = Reo/Ra. C'est ainsi par exemple que dans les circuits 
ECL multi-étages (v. fig. 2.24) les courants des émetteurs-suiveurs 
montés pour l’adaptation des niveaux U°, U! aux entrées des commu- 
tateurs de courant des étages inférieurs sont choisis, par raison d'éco- 
nomie de puissance, 4 à 5 fois plus petits que les courants des com- 
mutateurs. Pour obtenir un tel rapport des courants, on choisit le 
rapport des résistances égal à Rés/Re: —= 0,20 à 0,25. 


Une variété des éléments ECL est représentée pe des éléments en logique 
dite fonctionnelle à couplage par les émetteurs (EFL) (fig. 2.25). Si dans le circuit 


EFL de la fig. 2.25, a, le potentiel bas U9  E, — U* est appliqué au moins 


Fig. 2.25. Portes EFL à un étage (a) et à deux étages (b) 


à l’une des entrées, la jonction émettrice correspondante du transistor T, passe 
à l’état conducteur et le courant de collecteur de ce transistor circule à travers 
la résistance RQ et la diode D. Le potentiel au collecteur de 7, est égal à U*, 
si bien qu’un potentiel bas U® — —2U* s'établit à la sortie du circuit. Quand 
toutes les entrées sont au potentiel haut, le transistor 7, est bloqué. le potentiel 
de son collecteur est nul et un potentiel haut U1 = —U* s'établit à la sortie. 
Ainsi, le circuit considéré réalise à sa sortie l’apération de conjonction F = 48. 
La EFL permet, de même que la ECL, la fonction OU cäblé, réalisée en reliant 
les sorties de plusieurs éléments entre elles. 

Une « parenté » étroite des circuits ECL et EFL devient claire si l’on con- 
sidère un circuit EFL conjointement avec les transistors T/’ de sortie des élé 
ments précédents montrés sur la fig. 2.25, a. On constate qu’un élément EFL 
représente deux commutateurs de courant qui ne possèdent pas de sorties inver- 
sées (Re = 0), alors que les transistors de référence, dont les collecteurs sont 
reliés à la résistance À., sont réunis en un seul transistor multi-émetteur 7, 
Ceci explique pourquoi la plupart des paramètres des circuits ECL et EFL 
ont des valeurs voisines. 

Le circuit EFL présente l'avantage d’assurer une plus haute rapidité de 
fonctionnement, ce qui s'explique par un plus petit nombre de composants et 
donc par des valeurs plus faibles des capacités parasites. Pourtant le circuit EFL 
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ne jouit pas de plénitude fonctionnelle parce qu'il n'effectue pas l'opération 
d'inversion. C’est pourquoi, pour la réalisation de nombreuses fonctions les 
éléments ET en cette logique sont utilisés en association avec les inverseurs en 
ECL. Un autre procédé de réalisation de l’inversion dans les circuits EFL con- 
siste à utiliser un commutateur de courant au lieu des résistances Re 
(fig. 2.25, b). Lorsque le signal logique C est appliqué à l'entrée du commu- 
tateur, le circuit réalise à sa sortie l'opération F = AC + BC qui jouit de plé- 
nitude fonctionnelle. 


Pour accroître la rapidité de réponse et diminuer la puissance 
consommée des circuits ECL, il est judicieux de réduire les valeurs 
de E et de U,. Dans ce cas on peut éliminer les émetteurs-suiveurs 
qui consomment une puissance considérable et utiliser la variante 


Fig. 2.26. Porte ECLPS (a) et sa caractéristique de transfert (b) 


la plus simple de schéma représentée sur la fig. 2.26, a. Dans ce circuit 
les transistors passent au régime saturé, mais si U, << 0,4 à 0.5 V, 
le degré de saturation est faible: S << Sn. Un tel régime de fonc- 
tionnement du transistor est dit quasi saturé [1]. En ce régime. la du- 
rée nécessaire à l'évacuation de la charge excédentaire stockée dans 
les transistors T,, T1 est négligeable: ts <t,4. La durée de com- 
mutation moyenne {4 est sensiblement plus petite (de 2 fois et plus) 
que dans les circuits ECL considérés plus haut parce que lors de la 
recharge des capacités parasites la variation de la tension agissant 
sur ces capacités et égale à U, a une plus faible valeur. Cette modifi- 
cation des circuits ECL est appelée logique à couplage par lesémetteurs 
en petits signaux (ECLPS) vu que la valeur de l’excursion logique est 
généralement de VU, = 0,3 à 0,4 V. | 
La caractéristique de transfert d'un circuit ECLPS est montrée 
sur la fig. 2.26, b. Le potentiel haut U! à la sortie du circuit est dé- 
terminé par la chute de tension dans la résistance R., développée 
par le courant de charge: U! — —J,R.. Quand le nombre de char- 
ges est petit (n < 4 ou 5). on a VU! = (. Le potentiel bas U? s'établit 
lorsque la résistance À, est parcourue par le courant collecteur I, 
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des transistors conducteurs et est égal à 
U9 = —I,R, = —al./{R, = —a(E — U*) x 
X R/Re = —(E — U*) (Re/Ri). 


La valeur de l’excursion logique VU, = (RÇ/R.) (E — U*) & 
détermine de même que dans les circuits ECL par le rapport des 
résistances À, et R.. Le seuil de commutation V, = —E, = —0,5Ù. 
où la tension de référence E, est obtenue à l’aide d’un diviseur com- 
pensé en température (v. fig. 2.26, a). 

Par suite d’une faible excursion logique les éléments ECLPS 
se caractérisent par une immunité au bruit relativement petite: 
Ujfn = Uïn Æ 100 à 150 mV à valeurs normales de la température et 
delatension d'alimentation et Un =Uin=40 à 50 mV dans la gamme 
de température et de tension de fonctionnement. Du fait que les 
éléments ECLPS n'utilisent pas des émetteurs-suiveurs de sortie, 
leur sortance est nettement plus faible que celle des éléments ECL 
et vaut généralement V = 4 ou 5. Les circuits ECLPS sont alimentés 
sous E£ = 2 à 3 V. Grâce à la réduction de E et à l'élimination des 
émetteurs-suiveurs, la puissance consommée par un tel circuit est 
trois à cinq fois plus petite que celle demandée par un circuit ECL. 
Les durées de commutation sont pour de faibles capacités de charge 
(Con & © à 10 pF) deux à trois fois plus faibles que dans les circuits 
ECL. Des valeurs typiques du temps de propagation sont: {4 = 
Æ 0,5 à 1,0 ns à P — 10 mW et U, = 0,4 V. Le facteur de qualité 
(produit vitesse-puissance) des circuits ECLPS est d’un ordre de 
grandeur inférieur à celui des circuits ECL et a pour valeur À, =5 
a 10 pJ. 

Du fait des faibles valeurs de P, {4 et À. les circuits ECLPS 
sont bien prometteurs en ce qui concerne leur utilisation dans les 
conditions de faibles parasites et des capacités parasites. De telles 
conditions sont assurées dans les circuits LSI. 


Pour améliorer l'immunité au bruit des circuits ECLPS, on peut introduire 
une réaction négative en reliant la base du transistor de référence 7, (au lieu 
de la source de tension £,) à la sortie inversée F, comme il est indiqué à la 
fig. 2.26, a. Dans ce cas le seuil Ve. — Usori Varie lors du basculement du circuit 
et la caractéristique de transfert présente une hystérésis (portée en traits inter- 
rompus sur la fig. 2.26, b) 1). La largeur du cycle d'hystérésis est de 100 à 
150 mV inférieure à l'excursion logique U,. L'immunité au bruit du circuit aug. 


mente à peu près de deux fois: Uf, & Ur, & 0,5 (U1 + Un). Mais, en revan- 
che, la durée de commutation augmente elle aussi dans la même proportion. La 
caractéristique de transfert et les paramètres Uf,, U;,, ta d'un circuit ECL 
(v. fig. 2.19, a) varient de la même façon si la base du transistor de référence est 
reliée à la sortie F,. Comme les circuits ECLPS et ECL dont les caractéristiques 
de transfert comportent une hystérésis n’exigent pas d'utiliser une source de 


tension de référence E;,, l'élimination de cette dernière permet de réduire la puis- 
sance consommée et la surface occupée sur les pastilles. 


1) D'après son aspect extérieur et le principe de fonctionnement ce circuit 
ressemble au trigger de Schmitt [1]. 
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$ 2.4. Eléments logiques à transistors MOS monocanaux 


Ces éléments sont constitués de transistors MOS avec canaux d'un 
seul type qui peut être soit à canal p (PMOS), soit à canal nr (NMOS). 
Les plus répandus sont les éléments à NMOS qui assurent une plus 
haute rapidité de fonctionnement et d’après leurs niveaux logiques 
et seuils sont compatibles avec les éléments TTL. Le schéma typique 


Fig. 2.27. Portes à transistors MOS monocanaux réalisant les fonctions logiques 
OU-NON (a), ET-NON (b), ET-OU-NON (c) 


Üg® Uent3 > Uent2 


b) 


Fig. 2.28. Caractéristiques de transfert (a) et points de fonctionnement sur les 
caractéristiques des transistors MOS (b) des portes MOS pour E = 6 V 


d'une porte logique OU-NON à transistors NMOS est représenté 
sur la fig. 2.27 et les expressions donnant ses paramètres principaux 
sont rassemblées dans le Tableau 2.5. 

Caractéristiques statiques. — La caractéristique de transfert d’un 
élément MOS est montrée à la fig. 2.28, a. Pour illustrer les processus 
de commutation il est commode de se servir des caractéristiques 
courant-tension des transistors T1 de commande et du transistor T, 
de charge qui sont tracées sur la fig. 2.28, b. 
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Lorsque toutes les entrées sont à un potentiel bas Un = U°< 
<< U,. où LU, est la tension de seuil !) des transistors TZ, ces der- 
niers sont à l’état bloqué et leurs courants de drain 74, = 0. Le cir- 
cuit n'étant parcouru par aucun courant, il s'établit à sa sortie un 
potentiel haut U'. Puisque les transistors TZ de commande et le 
transistor T, de charge sont bloqués, la valeur de U!' se détermine 
dans ce cas par le rapport des résistances de fuite de ces transistors 
et, comme le montre la fig. 2.28. b, elle peut varier de E à E — l,. 
Pour déterminer l’immunité au bruit Uijin. on utilise, comme il 
a été indiqué au $ 1.3. la valeur minimale l’hin donnée par l'expres- 
sion (2.93) figurant dans le Tableau 2.5. 


Tableau 2.5 


Expressions analytiques approchées pour le calcul des paramètres 
principaux des circuits à transistors MOS de type unique 


Niveaux logiques Uhin=E— Co: (2.93) 
U0=— Ures L— 
= 0,5 (b9/b1) [(E —C'o)*/Mo (E — 2L)] (2.94) 
Seuil de commutation Ve— Uo (2.95) 
(de basculement) Vl=U4+AVe 
Immunités aux bruits Uim= Uo—Ures 1; (2.96) 
Uim=E—2Uo—AVe (2.97) 
Puissance consommée P=0,25 Ebs (E —Uo)° (2.98) 
Temps de propagation thd=trt=t(E—Uo)/Mo(E— Lo), (2.99) 
tOd=tr= ToUo/(E — Lo), (2.100) 
tpa=0,5 (tr + tr) (2.101) 


L'augmentation de la tension agissant sur les 41, entrées provo- 
que le débloquage des transistors TZ correspondants à l'instant où 
Une prend la valeur de seuil U, si bien que Je courant de drain J4 
commence à circuler. Üne élévation ultérieure de U,,+ fait croître 
le courant Z,, et la tension de sortie U,,. diminue. Comme il est 


1) La tension de seuil U, n'est pas constante mais dépend de la tension 
entre source et substrat. Les valeurs de U, ne seront donc pas les mêmes pour 
les transistors T, et T1 parce que leurs sources sont portées à des potentiels U, 
différents. Néanmoins pour une analyse approchée faite au $ 2.4, les tensions 
de seuil sont prises constantes et égales à U, pour tous les transistors. Une ana- 
lyse plus détaillée des éléments MOS qui tient compte de la variation U, = 
= f (CS) est donnée dans {9, 12]. 
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facile de le constater sur la fig. 2.28, pour assurer des valeurs suf- 
fisamment faibles de lo. — U® le point de fonctionnement des 
transistors 77 doit se situer pour U,.,. — U'sur le coude de la carac- 
téristique courant-tension (fig. 2.28. b). À cet effet, il est nécessaire 
que le courant Z 4, du transistor 7, de charge qui fonctionne sur la 
partie de petite pente de la caractéristique soit inférieur à la somme 
des courants de saturation Ja sat, des transistors de commande à 
l'état conducteur: Zao = Mol ai < Mol 4 sat 11 OÙ 


Lao = 0.5 bo (Ugo — Vo)? = 0,5 bo (E — Usor — Un), (2.102) 
La sata = 0,5 bi Ug — Vo} = 0,5 D, (ont — Vo), (2103) 


b,, b, sont les pentes spécifiques des transistors T, et T1 respective- 
ment. Dans le cas le plus défavorable pour Uior = U° & 0, lent = 
= U1, M, = 1, on obtient la condition 


bb, STE — 2U)(E — U,)E. (2.104) 


Lorsque la condition (2.104) est satisfaite, la valeur de l/.,, est égale 
à la tension résiduelle UV... sur le transistor MOS T1 (fig. 2.28, b): 


Usor = Ures1 — J &/Lb; (Una — U)] — Teo/1M ob: (Üent — Uo)l. 


Le potentiel bas U,,. — U® s'établit à la sortie du circuit pour 
Uent > Uhin. Après avoir calculé le potentiel Vent — Uñnin à 
l'aide de (2.93) et le courant Z4o = Mol a à l’aide de (2.102), on 
déduit pour le niveau U° l'expression (2.94) indiquée dans le Ta- 
bleau 2.5. Ainsi qu'il ressort de l'expression (2.94), pour obtenir de 
faibles valeurs de U? € U, il est nécessaire d’avoir b,/b, & 0,1 et 
moins. Dans ce cas pour les éléments MOS le niveau U? < (0,2 à 
0.3) V est le mème que celui des éléments TTL, DTL, I*L. La largeur 
de la zone d'indétermination (v. fig. 2.28, a) diminue jusqu’à des 
valeurs de AV, < 0,3 à 0,4 V. 

Ainsi. pour obtenir une faible valeur du niveau bas U® et une 
faible largeur de la zone d'indétermination AV, les pentes b, du tran- 
sistor de charge et b, des transistors de commande doivent nette- 
ment différer. En pratique on y arrive en utilisant des MOS de diffé- 
rentes géométries. Puisque b Æ (Z./L.), où L, est la longueur et Ze 
la largeur du canal, les transistors de commande sont réalisés avec 
canaux courts et larges alors que les transistors de charge le sont 
avec canaux longs et étroits. 

Les courants d'entrée dans les éléments MOS monocanaux sont 
pratiquement inexistants (Zen Æ 0), si bien que leur sortance W 
a une valeur assez élevée. Or, le nombre n de charges qu'on peut réel- 
lement brancher à la sortie des éléments MOS monocanaux est li- 
mité par la réduction de la rapidité de fonctionnement par suite de 
l'augmentation de la capacité de charge Cin. 

En utilisant les valeurs des niveaux U?, Um et des seuils V?, 
Ve données dans le Tableau 2.5, on obtient pour les immunités aux 
bruits l'in, Üim les expressions (2.96) et (2.97). Ainsi qu'il ressort 
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de ces expressions, l’immunité au bruit de l'élément considéré se 
détermine par la valeur de la tension de seuil U,. Les transistors MOS 
a faible seuil ont U, Æ 1,5 à 2,0 V. Dans ce cas, pour E£ = 5 V, 
Uïîn Æ Uim = 1à2V, c’est-à-dire sont légèrement supérieures aux 
immunités aux bruits des éléments TTL et DTL. Dans les transistors 
à seuil élevé, la valeur de Ü, atteint 5 à 8 V. L'utilisation de tels 
transistors permet donc d'élever de façon appréciable les valeurs de 

Uïin et de Uin-. 
Pour U,,r — U® le courant d'alimentation du circuit est de: 
Ta = Zao = 0,9 do (E — UÙ,). (2.105) 


Puisque le courant 711 — 0, la puissance consommée P — 0,5 El!) 
se détermine par l'expression (2.98) donnée dans le Tableau 2.5. 
La tension d'alimentation E est choisie de façon à assurer l’immunité 
au bruit Ujn prescrite. La valeur recommandée est £ Æ& 3U,, car 
elle assure à l’immunité au bruit une valeur suffisamment élevée 
Uin Æ Uim Æ Vo. Pour des éléments réalisés à l’aide de transistors 
MOS à faible seuil on a généralement £ — 5 à 9 V, pour ceux uti- 
lisant les transistors à seuil élevé Æ — 12,6 à 27 V. 

Caractéristiques dynamiques. — À l'apparition sur les entrées 
d’un front positif de potentiel, les transistors T1 de commande se 
débloquent à l’instant où le potentiel u,.,. dépasse la valeur de V, = 
= U,. La capacité parasite globale C, branchée à la sortie du circuit 
commence à se décharger par le courant de ces transistors AM,ia = 
— Mol asat:. La capacité C, comprend les capacités grille-canal 
Ceci et grille-drain Cya: des transistors TJ, la capacité grille-source 
Cyso du transistor T,, la capacité parasite Ch, des interconnexions 
métalliques et de la jonction p-n d'isolement de la région réunie des 
drains des transistors 71 et de la source du transistor 7, et, enfin, la 
capacité de charge Ce: 


Ch — MoCgei —— Ceai (M + M) -+- Cyso - Ca; + Co: 


Pour une évaluation approchée de la durée de commutation, 
négligeons l’influence due au courant du transistor T, de charge, 
car dans l’étape initiale de formation du front négatif de la tension 
de sortie i4o id — la sat:- En considérant que la totalité du 
courant Miigr = Mol a sat: est fournie par la décharge de la capa- 
cité C}, on obtient pour le potentiel de sortie 


usor (t) = V1 — Mol a sata E/Cp), (2.106) 


l'expression qui est valable pour us. (t) > VU, lorsque le transistor 
TI travaille sur la partie à faible pente de la caractéristique. c'est- 
à-dire pour la plus grande partie du front négatif. Après avoir dé- 
terminé le courant Z 4 sat1 d'après l’expression (2.103) dans laquelle 
on pose ÜU,.nre — U!, on trouve à l’aide de (2.106) le temps de décrois- 
sance {/ du potentiel de sortie jusqu’au seuil de basculement u,,, = 
= V, & U,. L'expression (2.99) ainsi obtenue est indiquée dans le 
Fableau 2.5, où t, = 2C,/b, (E — U;). 
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Des expressions plus exactes pour ur (t) et f, peuvent étre ob- 
tenues si l’on tient compte de la variation de went () au cours du 
temps de commutation. Dans ce cas on a 

t 


Usor (#) = U1— | (Mo/Cp) ia (#) dt = 


0 


4 
—=U1—0,5b, (Mo/Ci) | [Une () —U9] dt, (2.107) 
0 


OÙ Uent (t) est le potentiel à la sortie du circuit précédent défini par 
l'expression (2.109). En utilisant l’expression (2.107) et en effectuant 
une approximation linéaire went (t) Æ (E — 2U,) (£'Tt09) + U?, on 
trouve 


Usor (t) = U — (Mitñirét,) [CE — 2US)Y(E — U)], 
(2.108) 


Où To — 2Cp/b9 (E — Us). Le temps de décroissance ft, peut se dé- 
terminer à partir de l’expression (2.107) si l’on y pose uso, (fr) = 
= V, = U,. Le temps de décroissance t, ainsi calculé a pour valeur 


tr = T0 V 3 (b0/b:) (E — Us) Mo(E — 2Uo), 


ce qui est notablement plus grand que la valeur donnée par l'expres- 
sion (2.99). 

Lorsque le potentiel u,,- tombe jusqu’à une valeur use & Us, 
le point de fonctionnement des transistors 71 se trouve situé sur la 
partie à grande pente de leurs caractéristiques, si bien que le niveau 
Usor — U® s'établit à la sortie du circuit. 

L'application d'un front de potentiel négatif aux entrées du cir- 
cuit provoque le bloquage des transistors T / de commande et la capa- 
cité ?) C, se charge par le courant 743, du transistor T, fonctionnant 
dans la partie à faible pente des caractéristiques. Le potentiel u.,, 
s'accroît : 


uso (t) = (1/C;) | in (1) dt = 
0 


* b : —U ‘ 
= (1/Cp) | -S LE —Uo—usog (4) dt = EE (2.109) 
0 


Le temps de croissance {, du potentiel de sortie jusqu’au seuil de 
commutation se détermine à l’aide de l'expression (2.109) pour 


1) En fait, la capacité Ch qui se charge lors de la formation du front positif 
du potentiel de sortie est un peu plus petite que C,. Mais puisqu'en général 


(Ch Cp Cp) & Mo (Cgc1 + Cydr) € Cps nous Adoptons pour l'analyse Cp # 
p- 
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opt (tr) = Ve & Us. L'expression (2.100) ainsi obtenue est indi- 
quée dans le Tableau 2.5. 

Dans les circuits à transistors MOS monocanaux les temps de dé- 
croissance {, et de croissance £. du potentiel de sortie sont égaux aux 
temps de passage du niveau haut à bas t}4 et du niveau bas à haut 
{pd. Quant au temps de propagation moyen t,4, il se détermine par 
l'expression (2.101) donnée dans le Tableau 2.5. Comme b,  b,;, 
le temps de croissance ft, est considérablement plus grand que le 
temps de décroissance f,. De ce fait, la rapidité de fonctionnement des 
circuits MOS se détermine principalement par la pente relative b, 
du transistor de charge. Pour assurer une haute rapidité de réponse, 
il est nécessaire d’avoir des valeurs suffisamment élevées de b,, 
tout en réalisant la condition (2.104). 

En faisant usage des expressions (2.99) à (2.101) figurant dans 
le Tableau 2.5, il n’est pas difficile de calculer le facteur de qualité 
À, dont la valeur est proportionnelle à la capacité C,. Pour C, < 5 
à 10 pF. les circuits réalisés en MOS monocanaux ont À, < 50 pj, 
c'est-à-dire plus faibles que les circuits TTL et ECL (v. fig. 2.7, 
2.22). C'est pourquoi les éléments en MOS sont le plus prometteurs 
dans les circuits LSI dans lesquels on atteint les faibles valeurs de C, 
et par conséquent de {4 et de À, ; en outre, on met à profit les avan- 
tages supplémentaires de ces circuits: petite surface occupée sur la 
pastille, technologie de fabrication relativement simple et bas prix 
de revient. 

Lorsque les éléments sont équipés de transistors MOS monocanaux 
à faible seuil, les valeurs de leurs niveaux U°, U! et du seuil V. 
sont à peu près les mêmes que celles des éléments TTL, ce qui permet 
de les utiliser conjointement dans les dispositifs numériques. Dans 
le cas d’une charge très capacitive (C.n > 10 pF) la rapidité de fonc- 
tionnement des éléments MOS est plusieurs fois plus faible que celle 
des éléments TTL. 

Les modifications des éléments MOS utilisées dans les microcir- 
cuits numériques permettent de réaliser les différentes opérations 
logiques. 

Dans une porte logique ET-NON à transistors MOS d’un seul type 
(v. fig. 2.27, b) le potentiel bas U° ne s'établit à la sortie que dans 
le cas où toutes les A7 entrées sont au potentiel haut. Dans ce cas la 
valeur du niveau U° est M fois celle du circuit OU-NON. Le M 
admissible du nombre M se détermine par l’immunité au bruit pres- 
crite Uin suivant la condition U° = MU, << Ve — Uin Æ 
Æ Us — Üin. Pour obtenir un M plus grand il est nécessaire d’aug- 
menter U, et de diminuer le rapport b,/b,, ce qui conduit à une aug- 
mentation de la tension d’alimentation et de la puissance consom- 
mée ainsi qu'à une réduction de la rapidité de fonctionnement. C’est 
pourquoi le nombre M ne dépasse généralement pas 3 ou 4. Les carac- 
téristiques essentielles du circuit ET-NON sont les mêmes que celles 
du circuit OU-NON examiné plus haut. En utilisant les divers mon- 
tages des transistors MOS de commande: en parallèle pour la réa- 
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lisation de l'opération OÙ et en série pour la réalisation de l’opé- 
ration ET, on peut obtenir des portes exécutant les opérations ET- 
OU-NON (v. fig. 2.27, c). Des variantes analogues des éléments lo- 
giques sont également réalisées à l’aide de transistors MOS à canal p. 
Vu que la formation du canal p exige un potentiel négatif, ces cir- 
cuits sont alimentés sous une tension négative; les niveaux U?, U1 
et le seuil ont donc eux aussi des valeurs négatives. 


Il est à noter qu'en plus des circuits MOS examinées plus haut dans lesquels 
le transistor T, est à canal induit (transistor MOS à enrichissement) on utilise 
également des circuits comportant un transistor T, à canal dopé (transistor 
MOS à déplétion). Un tel transistor fonctionne dans le circuit comme une résis- 
tance en assurant une résistance de charge constante pour les transistors T1 
(le fonctionnement d’une telle porte est examiné dans [1]). Ceci permet RER 
menter de façon appréciable la rapidité de fonctionnement du circuit grâce à la 
réduction du temps de croissance t.. Pourtant la technologie de fabrication de 
tels circuits est un peu plus complexe, car la formation d'un canal dopé exige 
des opérations technologiques supplémentaires (implantation ionique). 


$ 2.5. Eléments logiques à transistors MOS complémentaires 
(CMOS) 


Dans les éléments de ce type on utilise des transistors MOS à 
canal nr et à canal p!). Le schéma d’une porte OU-NON (NOR) équi- 


+E +E 
TE La R'S 
Te 

- 


| A 

= A+tB+C J 
- B 

T. 


« 1 

A] ] HT C 
1 
+E 


) 

‘ d 

B F=(A+B)C 

A | Mr) 

c) 

Fig. 2.29. Portes transistors CMOS réalisant les fonctions logiques OU-NON 
(a), ET-NON (b), ET-OU-NON (c) 


pée de CMOS est représenté sur la fig. 2.29, a, et les expressions don- 
nant ses paramètres principaux sont rassemblées dans le Tableau 2.6. 


1) Dans ce qui suit, lors de la description des schémas, les indices n dési- 
gncnt les paramètres des NMOS et les indices p ceux des PMOS. 


Ld 
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Tableau 2.6 


Expressions analytiques approchées pour le calcul des paramètres 
principaux des circuits à transistors CMOS 


Niveaux logiques Ui=E, (2.110) 
U9=0 (2.111) 


Seuil de commutation | Ve={Uon+ VW bp/Mobn (E—Uo p)l/l1 +: 


(de basculement) Fe VE Mbn] (2.119 
Immunités aux bruits Uim= Ve > Von: (2.113) 
Uim=£E—Ve>E—-Uop (2.114) 
Puissance consommée Payn= fcCpE? (2.115) 
Temps de propagation thd = tt=Ttn (E—Ve)/(E—Uon) Mo (2.116) 
tpd=tr=tTpVe/(E—Uop), (2.117) 
tpa = 0,5 (tr tr) (2.118) 


Caractéristiques statiques. — La caractéristique de transfert Uso,= 
— f (Uont) du circuit est représentée sur la fig. 2.30. Lorsque toutes 
les entrées du circuit sont à un potentiel bas Une << Uon. les tran- 
sistors T, sont bloqués tandis que les transistors T, sont conducteurs 
et fonctionnent dans la région linéaire des caractéristiques. Les tran- 
sistors 7}, n'étant parcourus par aucun courant, U,,, p = 0 et il 
s'établit à la sortie un potentiel haut U! — 

À l'instant où le potentiel aux M, entrées s'accroît jusqu'au 
niveau Üont —= Uon, les transistors correspondants à canal nr se dé- 
bloquent. Le circuit commence à être parcouru par un courant 


T'ap — Ma satn — 0,5 M o0n (U ont — Le (2.119) 


La chute de tension l’,., , dans les transistors T, augmente mais tant 
que le point de fonctionnement du transistor se situe en région li- 
néaire des caractéristiques la diminution du niveau U' est peu im- 
portante. Lorsque U,11 s'accroît encore, le point de fonctionnement 
du transistor T, se déplace vers la région saturée des caractéristiques 
et le courant J ;, atteint la valeur du courant de saturation des tran- 
sistors à canal p: 


las = 056, ED Us). (2.120) 


La chute de tension U,,, s'accroît et le potentiel VU, diminue. 
La valeur de U,,1 égale au seuil de commutation V,. peut se déter- 
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miner à partir de la condition Jà » = T4 sat p à l'aide des expres- 
sions (2.119) et (2.120). L'expression (2.112) ainsi obtenue est in- 
diquée dans le Tableau 2.6. Après le basculement du circuit les tran- 
sistors 7, conducteurs travaillent en région linéaire des caracté- 
ristiques, le potentiel de sortie UV, — U,,,,. Lorsque le potentiel 
UÜsor atteint la valeur de £ — 
— U;,,les transistors T7, se la-MmA 
bloquent et un potentiel U? — 0 
s'établit à la sortie du circuit. ‘*" 
La largeur de la zone d’indé- 4 
termination a une valeur relati- 
vement faible: AV. &0,1 V. 3 
Les immunités aux bruits dr 
circuit se définissent donc par 2 
les expressions (2.113), (2.114; 
indiquées dans le Tableau 2.6. 


Pour des valeurs typiques des LAN 


tensions de seuil Us, Uon = EE 4 S Uen V 
= 2 à 3 V,les immunités aux 7 (E- Uup) 

bru LES C im: Uimn des circuits CMOS Fig. 2.30. Caractéristique de transfert 
s'élèvent à 2 V et plus, ce qui et courbe de J,1] = f(Uent) d’une 
est nettement plus grand que porte à transistors CMOS pour E = 
pour les autres types d'éléments : = 9 V 

TTL, ECL, MOS et autres. La 

tension d'alimentation est choisie à partir de la condition £ > 
> Uon + Uop et vaut généralement E = 5 à 9 V. 

Les courants. d'alimentation et la puissance ne sont consommés 
par le circuit que pour des tensions d'entrée Un << Uent < (E — 
— U,}) lorsqu'il est parcouru par le courant J,1 = T4, (v. fig. 2.30). 
La valeur maximale de 7,, peut se déterminer à l’aide de l’expres- 
sion (2.119) pour Vent = Ve: 


La = 0,56, [(E —Uon —Uop)/(1+V b Mon). (2.121) 


En régime statique, le circuit n’absorbe aucun courant d’alimen- 
tation (141 = Ja — 0) et la puissance consommée P — 0. 

Caractéristiques dynamiques. — Leur allure est la même que celle 
pour le circuit à MOS monocanaux. Lorsque les M, entrées sont atta- 
quées par un front positif de tension U! — E, les transistors T, 
se bloquent tandis que les transistors T, deviennent conducteurs. 
La capacité !) C, branchée à la sortie se décharge par le courant total 
Mol an des transistors T, qui se détermine par l'expression (2.119) 
pour U,nt — Æ. Le potentiel de sortie décroît suivant la loi 


Usor (t) = E — Molan (E/Cp) = E — Mo (tn) (E — Un); (2.122) 


*) La capacité C, peut être calculée de façon approchée de la même manière 
que pour les éléments MOS (£$ 2.4), en remplaçant les indices 0 et 1 respective- 
ment par p et n. 
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OÙ Tn — Cp: Ün (E — Un). La valeur de usor = Ve est atteinte 
pendant le temps de décroissance t, défini par l’expression (2.116) 
indiquée dans le Tableau 2.6. 

Lorsque les A7, entrées sont attaquées par un front négatif de 
potentiel, les transistors T, se bloquent alors que les transistors T, 
deviennent conducteurs. La capacité C, se charge par le courant 
Ta sat h des transistors T, qui est défini par l’expression (2.121) 
pour Ü,nt = 0. Le potentiel de sortie s'accroît suivant la loi 


Usor (t) = (tp) (E — Uop), (2.123) 


OÙ Tn — —2C3/b, (E— Uo}), pour atteindre la valeur de us, = Ve 
pendant le temps de croissance f{, qui est défini par l’expression (2.117) 
indiquée dans le Tableau 2.6. 


Des valeurs plus exactes de ts, 1, et 1,4 peuvent être calculées si l’on tient 
compte de la variation des courants J,, 1. au cours de la commutation. En 
approchant les variations des potentiels par des fonctions linéaires conformé- 
ment aux expressions (2.122) et (2.123), on obtient 


Tan () = 0,5b, [uent (1) — Von & 0,56n [(E — Uop) (t/7p)°] : (2.119a) 
Lap (0 = 0,56, LE — Uop — uent (1) & 0,5bp [(E — Uon) (/Tn)E. (2.120a) 


En faisant usage des (2.119a) et (2.120a), on trouve les variations du potentiel 
de sortie: 


usor (1) = E — (1/13) (Mobn/3bp) (E — Uop): (2.122a) 
usor (1) = (1/1t,)° (b,/3b,) (E — Uon). (2.123a) 
On en déduit pour usor = Ve les temps de décroissance et de croissance : 
tt = tp V (Mobn/3%p)(E— VE —Uop) ; (2.116a) 
tr Æ Tn Y (Sôn/0p) (E —VeH(E —Uon). (2.117a) 


Les valeurs plus précises de ?f et de #, calculées à l’aide de ces expressions sont 
1,5 à 2 fois plus grandes que celles données par les expressions (2.116) et (2.117). 


Les temps t,, !{, et {4 Se déterminent par les expressions (2.116) 
à (2.118) du Tableau 2.6. Il convient de remarquer qu’à la diffé- 
rence des circuits MOS, dans les circuits à transistors CMOS aucune 
restriction n’est imposée au rapport b,/b,. On peut donc utiliser des 
transistors ayant des valeurs élevées de b,, b,. Ceci permet d'obtenir 
des temps t, et {,. ayant des valeurs considérablement inférieures ?) 
au temps de croissance t. des circuits MOS. Le temps de propagation 
tL4 est donc plus petit dans les circuits CMOS que dans les circuits 
MOS. Des valeurs typiques de {,, des microcircuits CMOS modernes 
sont de 20 à 50 ns et moins. Ainsi, la rapidité de fonctionnement des 
circuits CMOS est voisine de celle des circuits TTL. 

Au cours de la commutation, le circuit est parcouru par le cou- 
rant M1 à, lorsque les transistors T, et T, sont à la fois conducteurs, 


1) Dans les microcircuits CMOS b, est généralement un peu plus petite que 
b, et la valeur de t; est par conséquent un peu plus grande que celle de t,. 
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et par le courant de charge Z,, de la capacité C,. Vu que le courant 
MT a, ne circule que pendant un temps relativement court. la plus 
grande partie de la puissance de commutation est dépensée pour la 
recharge de la capacité C,. Pendant une période des signaux de com- 
mutation la capacité C, se charge à un potentiel égal à Æ, c’est-à-dire 
que la valeur moyenne du courant de charge est 7,1 — EC,'T,., où 
T, est la durée de la période des signaux de commutation. La puis- 
sance consommée en régime dynamique P äyn = Ellen est donnée 
par l'expression (2.115) du Tableau 2.6 dans laquelle f, = 1'T, est 
la fréquence de commutation. Aux fréquences de commutation éle- 
vées (f. > 1 MHz) et des capacités C, => 10 pF, les éléments CMOS 
consomment une puissance de l’ordre de 1 mW et plus, c’est-à-dire 
à peu près la même que les éléments TTL. C’est pourquoi l'emploi de 
portes à transistors CMOS est particulièrement indiqué dans les 
circuits LSI qui assurent les faibles valeurs de C, < 1 à 5 pF. Pour 
des fréquences de commutation relativement basses (f, << 1 MHz) 
de tels circuits LSI, la puissance consommée par un élément CMOS 
sera tout au plus de 10 à 20 1 W, c’est-à-dire considérablement plus 
petite que pour les éléments des autres types. 

Les transistors CMOS permettent également de réaliser les opé- 
rations ET-NON fig. 2.29, b), ET-OU-NON fig. 2.29, c). Dans ce 
cas les montages en parallèle et en série des transistors MOS à canal 
p et à canal nr sont combinés de telle sorte qu'en régime statique le 
circuit ne soit parcouru par aucun courant d'alimentation quelle que 
soit la combinaison des signaux appliqués à ses entrées. Les portes 
ainsi réalisées ont U! — E, U® — 0 et ne consomment aucune puis- 
sance en régime statique. 


$ 2.6. Base d'éléments et particularités de structure 
des circuits numériques LSI et VLSI 


Les performances à exiger des éléments constilutifs des circuits 
LSI et VLSIT se déterminent par les conditions dans lesquelles fonc- 
tionnent ces éléments. Il est à noter que les conditions auxquelles 
doivent répondre les éléments utilisés dans la structure interne des 
LSI (VLSI) diffèrent nettement de celles que doivent remplir les 
éléments branchés aux entrées et aux sorties de ces circuits. 

Qualités demandées aux éléments de la structure interne des LSI. 
— Si la puissance admissible dissipée par une pastille de LST ou 
VLSI est P,, et la surface de la pastille !) est égale à 4, les valeurs 


1) La surface totale d'une pastille est la somme de Ja surface active A;ct 
sur laquelle sont placés les composants et de la surface passive 4,4, Nccupée 
par les interconnexions métalliques et les plots de soudure : À, = Act + À pas- 
A mesure que l'échelle d'intégration s'accroît, la quantité x — Aact/An dimi- 
nue de 0,6 à 0,8 pour les circuits à faible ct moyen niveau d'intégration jusqu à 
0,2 à 0,3 pour les LSI. 
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maximales de la puissance consommée P et de la surface À ,, occupée 
par des éléments distincts ont pour expressions: 


Pa<PyNe: (2.124) 
A e] <L KA p/Ne1: (2.125) 


où V,, est le nombre d'éléments ; %x, la part de la surface qu'ils oc- 
cupent. 

Les valeurs de P, <2à 5 Wet de A, < 20 à 50 mm* sont limi- 
tées par des facteurs constructifs et technologiques et n’augmentent 
que de façon relativement lente. Par contre, les exigences concer- 
nant la complexité fonctionnelle des microcircuits numériques aug- 
mentent très rapidement. La réalisation des fonctions des micro- 
circuits modernes: des microprocesseurs et des micro-ordinateurs, 
nécessite des milliers d'éléments logiques placés sur une même pastil- 
le. L’élévation du degré d'intégration s'obtient par le perfectionne- 
ment de la technologie qui permet de réduire les dimensions et d’amé- 
liorer les paramètres des composants, ainsi que par les progrès de la 
technique de synthèse des circuits qui ont pour résultat la création de 
nouveaux types de circuits caractérisés par une plus faible puis- 
sance consommée, une plus petite surface mais une plus haute rapi- 
dité de fonctionnement. 

Examinons les conditions de fonctionnement des éléments uti- 
lisés dans les circuits LSI et VLSI pour tracer les voies de leur per- 
fectionnement en vue de faire face à des exigences toujours croissan- 
tes concernant les valeurs de P,, et de A4. 

Les parasites électriques agissant sur les éléments à l’intérieur 
des LSI ont une valeur relativement faible du fait que la longueur des 
interconnexions sur lesquelles ils sont induits est petite. Ceci permet 
d'utiliser à l’intérieur des LSI des éléments à faible immunité au 
bruit (Ufn, Uim > 20 à 50 mV) et donc à petite excursion logique. 
La plupart des éléments utilisés dans les LSI se caractérisent par 
un petit nombre de charges n < N = 4 ou 5 et une faible capacité 
de charge, Cen —= 1 à 5 pF et même moins. Ainsi, dans les circuits 
LSI on peut utiliser des éléments ayant des valeurs réduites de l’ex- 
cursion logique U,, des immunités aux bruits Uñn, Uim et de la 
sortance V à condition qu'on assure des valeurs suffisamment petites 
de la puissance consommée P,1, de la surface À ., et du temps de pro- 
pagation f,4 pour une capacité de charge C.n relativement faible. 

La condition (2.124) se réalise le plus facilement en cas d'emploi 
des éléments CMOS pour lesquels P & 0. Parmi les autres types d'’élé- 
ments ce sont les circuits I*L qui ont les valeurs les plus faibles de P. 
Quant à la condition (2.125), elle est le plus facilement remplie si l’on 
a recours aux éléments I°L et MOS qui ont la plus petite surface. 
C'est pourquoi le degré le plus élevé d'intégration K, — 4 à 5 est 
atteint dans les circuits VLSI qui utilisent comme éléments les 
portes logiques IL et MOS. Les éléments TTL (y compris ceux à 
diodes Schottky) et ECL, qui se caractérisent par des valeurs plus 
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élevées de P et de ÀA,, mais par un temps de propagation t,4 plus 
faible. servent de base pour la réalisation de microcircuits rapides à 
plus faible degré d'intégration, K; = 3 pour les LSI modernes. Pour 
obtenir des microcircuits rapides avec un degré d'intégration X, > 3. 
il est nécessaire d’augmenter la rapidité de fonctionnement des élé- 
ments I°L, MOS, CMOS et de réduire la puissance et la surface des 
éléments RRL et ECL. 

Ün des procédés prometteurs permettant d'élever la rapidité 
de fonctionnement et de réduire la puissance des éléments logiques 
des LSI bipolaires consiste à réduire l’excursion logique U, et la 
tension d'alimentation. Les variantes de schémas des éléments TTL. 
FL et ECL caractérisés par de faibles valeurs de U, et de E ont été 
décrites aux $$ 2.1 à 2.3. Pourtant l’emploi de ces schémas conduit 
à une diminution de l’immunité au bruit des microcircuits, ce qui 


Translateurs de sortie 
Sorties 


© 
LE 0 
= 
L 
[= 
Ad 
Le 
Le] 
Le 
2 
© 
— 
«2 
ñ 
[= 
3 
= 
En 


Fig. 2.31. Structure d’un circuit LSI à translateurs d’entrée et de sortie 


rend plus compliquées l’élaboration et l'utilisation de systèmes 
numériques. Il est donc raisonnable d'utiliser des signaux à faible 
excursion logique Ü, à l’intérieur des microcircuits où les parasites 
sont relativement petits, et des signaux à excursion logique élevée 
Ü; pour la transmission de l’information par les circuits extérieurs 
qui peuvent être soumis à l’action de parasites considérables. Pour 
réaliser deux valeurs de l’excursion logique dans les circuits LSI 
on a recours à des éléments de trois types: des éléments à faible ex- 
cursion logique U, dans la structure interne des LST, des éléments 
tampons d’entrée (ou « buffers ») ayant une valeur relativement élevée 
du seuil de basculement qui assure l’immunité aux bruits suffisante 
dans les circuits extérieurs et des élémentstampons de puissance montés 
à la sortie qui assurent dans les circuits extérieurs une excursion lo- 
gique VU; suffisamment grande. 

Structure générale d’un circuit LST, translateurs d’entrée et de 
sortie. — La structure générale d'un circuit LSI utilisant deux 
valeurs de l’excursion logique UV’; et Uj a l'aspect de la fie. 2.31. 
A l'intérieur du LSI on utilise les différentes variantes de schémas 
des éléments TTL, I*L, ECL à faible excursion logique L’, qui satis- 
font à des limitations imposées aux valeurs de P,, et A,,. La valeur 
minimale de l’excursion logique suffisante pour une commutation 
sûre des transistors est U}1 min — (4 à 5) (mpr) = 150 à 200 mV. 
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Pour diminuer P, ces éléments sont souvent alimentés sous une ten- 
sion réduite £ — 2 à 3 V. 

L'excursion logique U; dans les circuits extérieurs se détermine 
par des valeurs exigées des immunités aux bruits lin, l'in confor- 
mément à l’expression (1.29). Les valeurs de U; dépendent du do- 
maine d'emploi prévu des microcircuits. Pour la plupart des dis- 
positifs numériques une valeur de U; Æ 3 V, typique des circuits 
TTL à inverseur complexe (v. 8 2.1), est suffisante. Dans certains 
systèmes numériques, en particulier dans les ordinateurs rapides. 
on arrive, au moyen de solutions constructives spéciales, à réduire 
la valeur des parasites à un niveau permettant d'utiliser des signaux 
à excursion logique VU; & 0,8 V (dans certains cas à U} — 0,4 \) 
qui est caractéristique des circuits ECL. 

Les signaux extérieurs à excursion logique U] sont appliqués 
aux éléments tampons d'entrée dont le seuil de basculement est suf- 
fisant pour assurer des valeurs prescrites de Un, Uïm- À la sortie 
de ces éléments on obtient des signaux dont les niveaux CU". l‘ 
et l’excursion logique U, sont les mêmes que ceux des éléments uti- 
lisés dans la structure interne. Ainsi, les éléments tampons d'entrée 
transmettent le signal logique en modifiant son excursion logique. 
ce qui explique le nom de translateurs d’entrée qu’on leur donne. 

Les éléments tampons de sortie (translateurs de sortie) sont des- 
tinés à transformer des signaux logiques à faible excursion l'}. 
en provenance des éléments de la structure interne des circuits LSI. 
en signaux de sortie à excursion logique l'i. En outre les translateurs 
de sortie doivent fournir des courants de sortie suffisamment forts 
Th max Zn max qui peuvent devenir nécessaires pour assurer le 
fonctionnement normal des dispositifs constituant les charges du 
microcircuit. La capacité de charge des circuits LSI peut atteindre 
une valeur considérable (plusieurs dizaines et même centaines de 
picofarads) qui est très supérieure à la capacité C,, à l'intérieur des 
LSI. Dans ces conditions. pour éviter un retard notable du signal 
de sortie les translateurs de sortie doivent ètre suffisamment rapides 
avec une charge capacitive importante. Dans bien des cas les sche- 
mas des translateurs d’entrée et de sortie diffèrent de deux des éle- 
ments utilisés à l’intérieur des LSI. Pour leur alimentation on uti- 
lise en général une tension Æ£ = 5 V. 

Dans les microcircuits TTL, les translateurs d'entrée sont cons- 
titués par des portes à inverseur complexe (v. fig. 2.7, 2.10) ou 
par des variantes simplifiées de telles portes (fig. 2.32, a à c) qui 
occupent une plus faible surface. Le translateur de la fig. 2.32, a se 
caractérise par une durée de commutation plus petite que le trans- 
lateur de la fig. 2.32, b, mais son niveau U° = U* + Us est 
plus élevé. Pour assurer le basculement des portes à inverseur sim- 
ple qui suivent il est donc nécessaire d'élever leur seuil de bascule- 
ment, en plaçant à cet effet une diode D, dans le circuit d’émetteur 
(fig. 2.32, a). Le translateur de la fig. 2.32, c utilise un transistor 
p-n-p T, classique ou latéral dans le montage en émetteur commun. 
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Il en résulte une diminution du courant d'entrée Zn de (B° + 1) 
fois, B” étant le gain en courant du transistor p-n-p alors que le 
courant Jènt Æ 0. La diode D, sert à laisser passer le courant 7, a 
du transistor 77 lorsque l'entrée est attaquée par un potentiel bas 
U9%, ce qui permet d'accélérer son bloquage et le basculement du 
circuit. 

Comme translateurs de sortie dans les microcircuits TTL on 
utilise le plus souvent des circuits à inverseur complexe, qui assu- 
rent une valeur suffisamment grande de Vi Æ 3 V, des courants 


Fig. 2.32. Translateurs TTL d'entrée (a, b, c) et de sortie (d) 


de sortie considérables Z{y max: Zch max €t une rapidité de fonction- 
nement relativement haute pour une forte charge capacitive Ch 
(dizaines et centaines de pF). Si les sorties de plusieurs microcir- 
cuits TTL sont branchées sur une ligne de transmission commune 
(bus), les translateurs de sortie doivent avoir un troisième état, 
«isolé ». Le circuit TTL à trois états utilisé dans ce cas comme 
translateur a été décrit au $ 2.1. 

Si le signal issu de la sortie d'un microcircuit est appliqué à 
un élément indicateur quelconque: une lampe, une diode électro- 
luminescente, un indicateur à cristal liquide, etc., l'étage de sortie 
est constitué par un circuit TTL à « collecteur ouvert » (fig. 2.52, d). 
À l'état de Usor = UT = Us: le circuit de sortie se ferme et l’élé- 
ment indicateur, par exemple une lampe, s'allume. Dans le cas 
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où l'on utilise des éléments indicateurs à haute tension (indicateurs 
à remplissage gazeux) fonctionnant sous une tension de E£,,, Æ 
à 100 V, le transistor 72 de sortie doit avoir une haute tension de 
claquage U,ice > Ejndr Ce que l’on assure par une réalisation 
correspondante de sa structure physique. Si le circuit fournit une 
valeur suffisamment élevée du courant de sortie maximal Zn max 
on peut brancher à sa sortie des diodes électroluminescentes, des 
enroulements de commande de relais et d’autres organes d'exécution 
qui fonctionnent lorsqu'ils sont parcourus par un courant. 
Microcircuit 1° L 


mm pe en» en ne = ee ne -P 


a) . b) Element TTL 


Fig. 2.33. Translateurs I?L d'entrée (a) et de sortie (b) 


Aux entrées des microcircuits I°L on branche, comme transla- 
teurs, des inverseurs tampons (fig. 2.33, a). Les résistances R,, 
R, sont choisies de telle sorte que le transistor TZ se débloque pour 
Uent = UÜent: 


UentR1/(Ro + R;) > UF, 


où U!,t est le niveau «1» à l'entrée du microcircuit. Le translateur 
de sortie est constitué par un élément I*L auquel on branche une 
résistance extérieure R,,+ (fig. 2.33, b) dont la valeur ohmique est 
choisie à partir de la condition 


Rext < (E — UÜior)/Ten max 


où U!,- est le niveau «1» à assurer dans le circuit extérieur ; Zéhmax» 
le courant maximal absorbé par la charge. Les transistors T, etTi 
du translateur de sortie doivent avoir des valeurs suffisamment 
élevées des gains « et B respectivement pour assurer la réalisation 
de la condition de saturation (2.69) pour un courant Je, sat = 
= EJRexr + Lèn max: OÙ Zéh max est le courant maximal fourni par 
la charge pour U,,r = U0. C'est pourquoi l’élément-translateur 
présente généralement une géométrie en anneau (v. fig. 2.19, d) 
pour laquelle &« & 0,7 à 0,9 et B & 20 à 30. Lorsqu'on utilise de 
tels translateurs, les microcircuits TTL et I°L sont compatibles 
d’après les niveaux de sortie et d'entrée U°, U!, ce qui veut dire 
que les signaux de sortie d’un circuit peuvent être utilisés directe- 
ment pour la commutation de l’autre et vice versa. C’est pourquoi 
les microcircuits TTL et I*L sont souvent utilisés conjointement 
dans les systèmes numériques. 
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Dans les systèmes numériques équipés de microcircuits ECL, 
l'excursion logique de signal dans les lignes de transmission est en 
général ÜU; Æ 0,8 V. Si la structure interne du LSI fait appel à un 
élément ECLPS (v. fig. 2.26) à excursion logique de signal U, << Li, 
le translateur d'entrée est constitué par un élément ECLPS analogue, 
mais la valeur de sa tension de référence est choisie égale à celle des 
éléments ECL: —E, = — (U* + 0,50) = 0,5 (Uëxt + Üix), 
où L'exts Uext Sont les niveaux 0 et 1 dans les lignes de transmis- 
sion extérieures. Comme translateur de sortie on utilise un élément 
ECL (v. fig. 2.19, a) avec le saut du signal de sortie U;. A l'entrée 
du translateur on place un émetteur-suiveur additionnel qui réduit 
de la quantité U* les niveaux U'Æ0, U = —U, issus de la 
sortie de l’élément ECLPS pour éviter la saturation des transistors 
T1 du translateur. La tension de référence pour le translateur de 
sortie est choisie égale à —E£" = —(U + 0,5 U;). Les émetteurs- 
suiveurs de sortie assurent la valeur nécessaire du courant de sor- 
tie maximal Zi, max et une haute rapidité de fonctionnement du 
microcircuit pour une charge capacitive considérable C,, > 10 pr. 

La plupart des schémas des translateurs se caractérisent par des 
valeurs nettement plus élevées de la puissance consommée P,, et 
de la surface À,, que les éléments de la structure interne de LSI. 


Leur emploi fait donc croître la surface de la pastille et la puissance 
dissi pée : 


Pr = NaPe + nr (ap — 1); (2.126) 
Àp = Nid ei + np (@a — 1), (2.127) 


où nr est le nombre d'entrées et de sorties logiques du microcircuit ; 
les valeurs de a) = P;,,/P,., et de aa = A:r/A e1 atteignent 3 à 5. 
Lors de la conception des circuits LSI, pour réduire P, et À,, on 
cherche à assurer n1< Ve. 


Le rapport Wej/nn s'appelle coefficient d'autonomie de microcircuit. Pour 
pouvoir élever le degré d'intégration des microcircuits il est nécessaire d’aug- 
menter leur caefficient d'autonomie, sinon le nombre de connexions de sortie 
exigé ny que doit présenter le boîtier des microcircuits croît considérablement. 
Or, la réalisation des boîtiers à grand nombre de broches est un problème de 
construction bien délicat. Les circuits LSI modernes sont généralement places 
dans des boîtiers dont le nombre de broches est égal à N1, — 24, 40 ou 48 et on 
élabore des boîtiers à N}, — 64, 96 et plus. 2 à 4 de ces sorties sont utilisées pour 
le branchement des sources d'alimentation, et les autres comme entrées et sorties 
logiques. C'est pourquoi nr & Net le coefficient d'autonomie N,j/np Æ Ney/Nhe 
Pour les microcircuits à moyenne échelle d'intégration, le rapport N./Ny 


ne pRs 4 ou 5, alors que pour les circuits LSI et VLSI le rapport Ne. /Nn = 
= 10 à 100. 


Dans les microcircuits utilisant les éléments MOS et CMOS 
la possibilité de réduire Æ afin de diminuer la puissance consommée 
est limitée par les valeurs de la tension de seuil £ (2 à 3) U4. 
Dans ces microcircuits, la réduction de Æ et corrélativement de 
l’excursion logique U , ne conduit pas à une élévation de la rapidité 
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de fonctionnement parce que la diminution de la chute de tension 
AU, = UE sur la capacité parasite C, s'accompagne de la crois 
sance de la constante de temps de sa recharge t — 1/b (E — Ü,), 
b étant la pente spécifique des transistors MOS (v. $$ 2.4, 2.5). C'est 
pourquoi dans les circuits LSI et VLSI à transistors MOS tous les 
éléments sont en général alimentés sous une même tension. 

Aux entrées et dans la structure interne des circuits LSI on 
utilise les éléments MOS et CMOS décrits aux $$ 2.4 et 2.5. Comme 
éléments de sortie qui doivent recharger une capacité considérable 

de charge, on utilise des inver- 

+E seurs complexes (fig. 2.34) dont 

| J | | le principe de fonctionnement 

est analogue à celui des inver- 

= seurs complexes TTL. Puisque 

| b — (Z./L.), pour élever la ra- 
pidité de fonctionnement avec 
une charge capacitive impor- 
tante, les transistors MOS cons- 
tituant les éléments de sortie 
Fig. 2.34. Porte à inverseur comp- des microcircuits MOS et CMOS 
lexe de sortie à transistors MOS se caractérisent par une ‘a- 
leur accrue du rapport Z./L,, 

c'est-à-dire ont une largeur du canal Z, sensiblement plus gran- 
de que les transistors utilisés dans la structure interne des LS. 
La surface des éléments de sortie est donc plusieurs fois plus grande. 

Réunion physique des composants. — Pour réduire la surface 
des microcircuits bipolaires et MOS, on utilise largement la réunion 
physique (intégration) des régions de même type de semi-conducteur, 
appartenant à des composants différents mais électriquement reliées 
entre elles. C'est ainsi par exemple qu’on réunit les collecteurs des 
transistors T7 en une région commune » isolée dans le circuit ET- 
OU-NON en TTL (v. fig. 2.11), dans les circuits OU-NON'OÙ 
(v. fig. 2.19, a) en ECL et en ECLEPS (v. fig. 2.25, a) ainsi que les 
régions de source du transistor 7, et les régions de drain des tran- 
sistors T7 dans le circuit OU-NON en MOS (v. fig. 2.26, a). Les 
transistors multi-émetteurs dans certaines modifications des cir- 
cuits ECL résultent de la réunion des régions de base et de collec- 
teur de plusieurs transistors (v. fig. 2.24). 

Dans certains cas, la réunion des composants donne de nouveaux 
types de circuits dont les performances sont meilleures que celles 
du prototype. Par exemple, la réunion des anodes des diodes DI, 
D2 dans le circuit DTL (v. fig. 2.12, a) a permis de réaliser des 
transistors multi-émetteurs et divers circuits TTL. C’est par la réu- 
nion des transistors p-n-p et n-p-n qu’on a obtenu l'élément I*L. 
Ainsi, la réunion physique des composants est un procédé bien pro- 
metteur en vue d'améliorer les principaux paramètres des micro- 
circuits. 
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CHAPITRE 3 


MICROCIRCUITS NUMÉRIQUES COMBINATOIRES 


Comme il a été indiqué au $ 1.3, les organes (blocs) fonctionnels 
sont dits combinatoires si l’état logique de leurs sorties ne dépend 
que de la combinaison de signaux logiques appliqués sur leurs en- 
trées à l'instant considéré. Les sous-ensembles et blocs combina- 
toires des systèmes numériques sont soit assemblés à partir des 
microcircuits distincts à faible niveau d'intégration (éléments 
ET-NON, OUÙ-NON et autres), soit réalisés sous forme de circuits 
MSI, soit enfin font partie des circuits LSI et VLSI. Ce chapitre 
est consacré à la description des principaux types de microcircuits 
combinatoires utilisés dans les systèmes numériques microélectro- 
niques et à l'étude des méthodes de conception à l’aide desquelles 
on élabore la structure logique et le schéma électrique des circuits. 

Vu que l'obtention de la structure logique, du schéma électri- 
que et de la topologie de l’ensemble d’un circuit LSI est un pro- 
blème très difficile, on applique pour son élaboration une méthode 
de conception dite des macroëéléments. On commence par élaborer 
la structure, le schéma et la topologie des macroéléments du micro- 
circuit, c'est-à-dire des sous-ensembles fonctionnels constituant un 
circuit LSI. Le nombre d'éléments dans ces sous-ensembles n’excède 
en général pas une centaine si bien que l’élaboration des macroéle- 
ments de circuits LSI n’est pas plus complexe que celle des circuits 
MSI et s'effectue par les mêmes méthodes d’établissement de la 
structure. du schéma et de la topologie. Puis, en utilisant les struc- 
tures et les schémas obtenus des macroéléments ainsi que leur topo- 
logie, on procède à la synthèse de la structure, du schéma et de la 
topologie du circuit LSI dans son ensemble. 


$ 3.1. Méthodes de conception de la structure 
des microcircuits combinatoires 


Les données de départ pour l'élaboration d’un sous-ensemble 
(bloc) combinatoire sont sa description fonctionnelle et les exi- 
gences pour les paramètres électriques principaux. La description 
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fonctionnelle d'un bloc combinatoire est généralement donnée sous 
la forme d’une table de vérité ou d’une expression algébrique 
(v. $ 1.2). Au stade de la conception de la structure on obtient 
l'expression logique la plus simple (minimisée) de la fonction don- 
née et on construit le schéma structurel correspondant à cette ex- 
pression sur la base d’éléments prescrits ou choisis. Le processus de 
conception de Îla structure comporte plusieurs étapes effectuées 
successivement l’une après l’autre. 

Minimalisation d'une fonction logique donnée. — Plus l'expres 
sion logique de la fonction à réaliser est simple. plus petit est le 
nombre d'éléments nécessaires à son exécution et donc meilleures 


oeEn1D] 


Fig. 3.1. Exemples de minimalisation des fonctions logiques }, (a), F, (b), 
Fa (ec) et F, (d) à l’aide des tableaux de Karnaugh 


sont les performances en rapidité de fonctionnement, en puissance 
consommée et en surface de la pastille du microcircuit qui assume 
cette fonction. 

Les méthodes de minimalisation des fonctions logiques sont 
élaborées en algèbre logique. Pour Ja minimalisation des fonc- 
tions d’un nombre de variables relativement petit (k< 6) c'est la 
méthode graphique utilisant les tableaux de Karnaugh qui est 
la plus simple et suggestive. Les fonctions à un plus grand nombre 
de variables (4 => 6) peuvent être décomposées en fonctions cons- 
titutives plus simples, dépendant d’un nombre de variables non 
supérieur à 6 qui sont minimisées à l’aide de tableaux de Karnaugh. 
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Dans cette méthode, la fonction logique initiale est représen- 
tée dans le tableau de Karnaugh (v. $ 1.2). Comme on peut le voir 
sur la fig. 1.1, les mintermes correspondant à deux cellules voisi- 
nes (dans une colonne ou dans une ligne) du tableau de Karnaugh 
ne diffèrent l’un de l’autre que par la valeur d’une seule variable. De 
ce fait la disjonction de ces deux mintermes donne un terme con- 
jonctif dans lequel la variable commune est éliminée. Par exemple, 
pour les mintermes correspondant à deux cellules voisines occupées 
par les 1 dans la ligne inférieure du tableau de Karnaugh de la 
fig. 3.1,a on obtient ABC + ABC = (A + A)-BC = BC. 

Pour extraire des cellules qui représentent un terme conjonctif 
on les réunit graphiquement en les encadrant d’un trait fin sur 
le tableau de Karnaugh (fig. 3.1). Ainsi le terme conjonctif (BC) 
est représenté dans les tableaux de Karnaugh par deux cellules 
réunies. Une telle réunion des cellules dans les tableaux de Karnaugh 
est équivalente à la réalisation de la transformation logique in- 
diquée plus haut, elle permet d'obtenir une expression plus simple 
de la fonction logique. Ainsi, pour minimiser les expressions lo- 
giques on peut utiliser la réunion correspondante des cellules dans les 
tableaux de Karnaugh au lieu de leurs transformations algébriques. 
Les cellules réunies correspondront à des termes conjonctifs dont 
la disjonction donne une forme canonique disjonctive minimisée 
(en abrégé FCDM) de la fonction donnée. 

La fig. 3.1, a montre à titre d'exemple le tableau de Karnaugh 
d'une fonction dont la forme canonique disjonctive (FCD) est F, — 
= ABC + ABC + ABC + ABC + ABC. En effectuant des trans- 
formations d'après les lois d’algèbre logique, on a obtenu l'expres- 
sion minimisée (FNDM) 


F,= (ABC + ABC) + (ABC + ABC + ABC + ABC) = 
= BC(A+A)+ A(B+B)(C+C)=BC+A. 


Le premier terme de la FCDM correspond à la réunion 1 des cellules 
sur la fig. 3.1, a. Toutes les cellules de la réunion 2 correspondent 


aux mintermes qui possèdent une variable commune 4. Comme il 
a été montré plus haut, la disjonction de ces mintermes est aussi 


évale à À, c’est-à-dire que le deuxième terme de la FCDM correspond 
à la réunion 2 sur la fig. 3.1, a. Plus le nombre de cellules entrant 
dans une réunion est grand, plus le nombre de variables que com- 
porte le terme conjonctif est petit, donc plus la FCDM est simple. 

Ainsi, on peut minimiser les expressions logiques graphiquement 
en réunissant dans le tableau de Karnaugh les cellules occupées 
par les 1 et en obtenant ensuite une expression algébrique de la 
fonction sous la forme de FCDM, dont chaque terme conjonctif 
correspond à la réunion de plusieurs cellules ou à une seule cellule 
non réunie. Le processus d'obtention d’une expression algébrique 
de la fonction représentée dans le tableau de Karnaugh, c'est-à-dire 
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le passage de la représentation graphique à la représentation al- 
gébrique s'appelle lecture. Chaque réunion de cellules se lit dans ce 
cas sous la forme d’un terme conjonctif qui comprend des varia- 
bles, ou leurs inverses, communs à tous les mintermes correspondant 
à ces cellules. Les cellules non réunies se lisent sous la forme de 
mintermes correspondants. 

Les règles à suivre pour la minimalisation des fonctions logi- 
ques par réunion des cellules occupées par les 1 dans les tableaux 
de Karnaugh, basées sur les lois de l'algèbre logique, s’énoncent 
de la façon suivante: 

1. Réunir des cellules qui forment des carrés complets de 4 ou 
16 cellules (réunions 2 sur les fig. 3.1, a et c). 

2. Réunir des cellules qui forment des colonnes ou des lignes 
complètes de 2, 4 ou 8 cellules (réunion 1 sur la fig. 3.1, a) ainsi que 
deux colonnes ou deux lignes voisines de 4, 8 ou 16 cellules (réunion 
1 sur la fig. 3.1, c). 

3. Réunir deux cellules voisines dans une colonne ou une ligne 
(réunion 1 sur la fig. 3.1, a). 

4. Réunir des cellules, des paires de cellules voisines, des cellu- 
les constituant des carrés, des colonnes ou des lignes qui se situent 
symétriquement par rapport à l'axe central vertical ou horizontal 
du tableau de Karnaugh (réunions 2, 3 sur la fig. 3.1, b, réunions 
1,2, 3 sur la fig. 3.1, c), soit par rapport à l’axe vertical de l’une des 
moitiés (de gauche ou de droite) du tableau de Karnaugh d'une 
fonction de cinq variables (réunion 4 sur la fig. 3.1, c), soit par 
rapport à l'axe vertical ou horizontal de l’un des quarts du tableau 
de Karnaugh d’une fonction de six variables. 

Sur les fig. 3.1, b et c sont indiqués les exemples de minimali- 
sation des fonctions: 


F,= ABC + ACD + BCD + ABCD + ABCD + ABCD — 
— BC + CD+ ABD + ABCD, 

F,= ABC + ABD + ABCD + BCDE + ACDE + ABCD + 
+ ABCD + ABDE + ABCDE = AB + ABD+CDE + 
+ BCD + ACDE, 


où le numéro de la réunion dans le tableau coïncide avec le numéro 
d'ordre du terme conjonctif correspondant de la FCDM. 

Le nombre de termes conjonctifs entrant dans la FCDM est égal 
au nombre de cellules réunies et non réunies. Ceci signifie que pour 
obtenir l’expression la plus simple de la fonction il convient d'in- 
clure dans chaque réunion le nombre le plus grand possible de cel- 
lules et de choisir une variante de réunion telle que le nombre total 
de cellules réunies et non réunies soit minimal. Dans ces condi- 


tions, une même cellule peut entrer dans plusieurs réunions 
(v. fig. 3.1). 
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En utilisant les différentes variantes de réunions, on peut ob- 
tenir plusieurs FCDM différentes d’une fonction, dont on choisit 
une seule, habituellement la plus simple, qui assure la réalisation 
du meilleur schéma. Par exemple, dans la fig. 3.1, c, au lieu de 
la réunion 5 on peut utiliser la réunion 5° (en pointillé). Dans ce cas 
le cinquième terme de la FCDM de Ia fonction sera BCDE au lieu 
de ACDE. 

Si la fonction donnée comporte des combinaisons indifférentes 
de variables d'entrée, qui sont notées par le signe X dans descellules 
correspondantes du tableau de Karnaugh, on peut, comme il a été 
indiqué au $ 1.2, définir la fonction de manière à obtenir la FCDM 
la plus simple. Dans ce cas, en minimisant la fonction à l’aide de 
tableaux de Karnaugh, on inclut dans les réunions celles des cellules 
notées par X qui assurent l'élargissement des réunions et la di- 
minution de leur nombre. La fig. 3.1, c fournit un exemple de mi- 
nimalisation de la fonction F, comportant quatre combinaisons 
indifférentes de variables ABCD : 0001, 0010, 0011 et 1000. En 
complétant la définition de la fonction de telle sorte qu'elle ait 
la valeur F, = 1 pour ABCD = 0001, 0011, 1000 et F, = O0 pour 
ABCD —0010, on effectue la réunion des cellules comme l’indi- 
que la fie. 3.1, d'et on obtient la FCDM sous la forme F, = C + BD. 
En vérifiant les autres variantes de définition et de minimalisation 
de la fonction donnée, il est aisé de s’assurer que la FCDM obtenue 
est la plus simple. 

Comme il a été indiqué au $ 1.2, les cellules du tableau de Kar- 
naugh non occupées par les 1 correspondent aux mintermes entrant 
dans la FCD de l'inverse F de la fonction donnée. Aussi, en réunis- 
sant d'après les règles énoncées plus haut les cellules non occu- 
pées par les 1, peut-on obtenir la FCDM pour l'inverse de la fonc- 
tion donnée. La fig. 3.1, «a montre en pointillé un exemple d’une 
telle réunion des cellules qui donne F, = AC + AB. La fig. 3.1, d 
représente en pointillé un exemple de réunion avec définition com- 
plémentaire des combinaisons indifférentes qui donne F, = BC — 
+ CD. Par inversion des expressions obtenues et leur transfor- 
mation à l’aide de théorèmes de De Morgan on obtient les formes 
canoniques conjonctives minimisées (en abrégé FCCM) des fonctions: 


F,=F,= AC+ AB= (AC) (4B)=(4+C)(A+B); 
F,=F.=BC+CD=(BC)(CD)=(B+C)(C+ D). 
Les FCCM, de même que les FCDM, servent de base pour l’exécu- 
tion des étapes ultérieures de la synthèse des circuits. 
Lors de l’élaboration des circuits logiques combinatoires à plusieurs sorties 
qui fournissent différentes fonctions logiques Ÿ,, Y,, . .., il est nécessaire 


d'effectuer une minimalisation conjointe de ces fonctions, c'est-à-dire d'obtenir 
leurs expressions qui assurent la structure logique la plus simple du circuit. On 
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applique dans ce cas la méthode suivante. On minimise les fonctions données 
dr Yo, + + +, à l’aide de tableaux de Karnaugh. Dans les FCDM obtenues on 
extrait des termes disjonctifs Z,, Z:, . .., communs à plusieurs fonctions, et 


on forme à partir de ces termes une fonction intermédiaire W = Z, + Z; + ... 
Puis, on exprime les fonctions Y,, Ÿ:, . .. par l'intermédiaire de la fonction 
intermédiaire Ÿ,, Yo, ... — f (A, B, C, ..., W). Par exemple, les fonc- 
tions 


Y1=AB+AC+HAC=W+HAC, 
Ya = AB+ ACL AC—=W + AC 


ont les termes conjonctifs communs Z, — AB, Z, — AC, si bien que W = 


— AB + AC. Puisque la fonction intermédiaire est une composante commune 
à plusieurs fonctions Ÿ, lors de l’étude du circuit il suffit de réaliser H° une seule 
fois et d'obtenir ensuite sur sa base les fonctions de sortie exigées. 

On peut également utiliser plusieurs fonctions intermédiaires dont chacune 
est commune à une partie de fonctions de sortie. Une des fonctions de sortie Y., 
dont la FCDM ou FCCM est la plus simple, peut servir de fonction intermédiaire 
pour la réalisation d’autres fonctions de sortie Y:, Ys, ... 


Synthèse de la structure logique. — En partant des FCDM ou 
FCCM obtenues, on construit le schéma structurel du microcircuit 
à élaborer. 

A cet effet, il convient tout d’abord de représenter les expres- 
sions logiques obtenues sous la forme d’une combinaison des opé- 
rations effectuées par les éléments de base choisis et de construire 
ensuite la structure logique du circuit. Comme il a été dit au chap. 
2, les éléments de base utilisés dans les microcircuits numériques 
modernes réalisent les opérations ET-NON (TTL),OU-NON (ECLPS), 
ET-OU-NON (TTL, MOS, CMOS), NON et ET câblé (I*L), OU-NON 
et OÙ cablé (ECL). La synthèse de la structure logique du circuit 
à réaliser avec ces éléments se fait dans l’ordre suivant. 

Dans le cas d'éléments ET-NON il convient de faire subir à Ja 
FCDM une double inversion et de transformer d’après le théorème 
de De Morgan l'inverse de la disjonction en conjonction des in- 
verses. Par exemple : 


F,= AB + BCD + BCD + ABCD = AB + BCD + BCD + ABCD — 
— (4B) (BCD) (BCD) (ABCD). 

Ïl en résulte une expression logique contenant uniquement les opé- 
rations ET-NON et réalisée directement par une structure con- 
stituée des éléments ET-NON convenablement reliés les uns aux 
autres (fig. 3.2,a). 

Pour la réalisation à l’aide des éléments OU-NON il convient 
d'effectuer une double inversion de la FCCM obtenue et de transfor- 


mer d’après le théorème de De Morgan l'inverse de la conjonction 
en disjonction des inverses: 


F,=(B+C)(C+D)=(B+C)(C+D)=(B+C)+(C+ D). 


Comme l'expression logique ainsi obtenue de la fonction ne con- 
tient que les opérations OÙU-NON, elle peut être réalisée directement 
par un circuit logique recourant aux éléments OÙU-NON (fig. 3.2, b). 

Pour la réalisation à l’aide des éléments ET-OU-NON il convient 
d'obtenir la FCDM de l'inverse F de la fonction donnée en procé- 
dant comme il est indiqué au p. 3.1.1. L'’inverse de cette FCDM 


Fig. 3.2. Circuits logiques réalisant les fonctions F,, F, à l’aide de portes 
ET-NON (a), OU-NON (b), ET-OU-NON (c), NON, ET cäblé (d), OU-NON, 
OÙ cäble (e) 


donne l'expression de la fonction /’ qui peut ètre réalisée par un 
seul élément ET-OU-NON fig. 3.2, c). Par exemple 


F,= BC +CD, F,= BC + CD. 


Dans le cas de la réalisation à l’aide des éléments NON, ET 
cäblé on utilise la FCCM de la fonction donnée dans laquelle on 
effectue une double inversion et la transformation d’après le théorème 
de De Morgan de chacun des termes disjonctifs en inverse de la 
conjonction. Par exemple 


F,=(B+C)(C+D)=(B+C)(C+ D) = (BC) (CD). 


Cette fonction s'effectue à l'aide des opérations d’inversion et de 
conjonction et se réalise avec les éléments I°*L comme l'indique 
la fig. 3.2, d. 

La connexion câblée qui réalise la conjonction ferme électrique- 
ment les circuits par lesquels sont appliquées les différentes va- 
riables. C'est pourquoi les variables qui entrent dans plusieurs 
conjonctions doivent être obtenues depuis des sources électrique- 
ment séparées l’une de l’autre. Lorsqu'on utilise les éléments I °L, 
une telle séparation des variables s'obtient à l’aide d’inverseurs à 
plusieurs sorties dont chaque sortie n'est branchée qu’à un seul 
ET câblé (fig. 3.2, d). 

En cas de réalisation à l’aide des éléments OU-NON, OÙ câäblé, on 
effectue une double inversion de chacun des termes conjonctifs 
représenté dans la FCDM. Puis, en transformant ces termes d’après 
le théorème de De Morgan, on obtient la fonction donnée sous la 
forme de disjonction des inverses des termes disjonctifs : 


F.= AB-+ BCD + BCD + ABCD — ÀB+ BCD + BCD+ ABCD = 
=(4+B)+(B+C+D)+(B+C+D)+(4+B+C+ D). 


La disjonction commune est réalisée en reliant les sorties des éléments 
OU-NON qui assurent l’inversion des termes disjonctifs (fig. 3.2, e). 

Ainsi, la synthèse d’un circuit logique se fait en mettant la 
FCDM ou la FCCM de Ja fonction donnée sous une forme corres- 
pondant aux éléments logiques choisis. En effectuant cette synthèse, 
il est nécessaire de tenir compte du nombre limité M d'entrées et de 
la sortance Ÿ des éléments réels. Si la réalisation d’une fonction 
exige que l’on utilise des éléments ayant un nombre W trop grand, 
il convient d'effectuer la décomposition ou la mise en facteur des 
variables communes !) dans la FCDM. Par exemple, pour réaliser la 
FCDM de la fonction 


F,= AB + ABD + CDE + BCD + ACDE, 


il faut avoir recours aux éléments ET-NON ayant le nombre d'en- 
trées M = 2 à 5 (fig. 3.3, a). Après la mise en facteur de la va- 
riable D on obtient 


F,= AB-+ BCD-+ DW —(4B) (BCD) (DW), 
W= AB+CE-+ ACE — AB+CE+ ACE — (AB) (CE) (ÂCE). 


1) La mise en facteur des variables logiques communes s'appelle factorisa- 
tion. Les variantes de décomposition et de factorisation des fonctions complexes 
étant nombreuses, il faut les essayer toutes afin d’en choisir une qui est réalisable 
avec le circuit logique le plus simple. 
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Il en résulte une structure (fig. 3.3, b) réalisable à l’aide des élé- 
ments à nombre d'entrées 1/ — 2 ou 3. Cependant, le nombre total 
d'éléments utilisés dans le circuit et le nombre de cascades d’élé- 
ments branchées en série augmentent, ce qui signifie une augmen- 
tation de la puissance consommée et de la durée de commutation. 


1T étage 2© etage 3° ctage 1% étage 2° étage 3° étage 4° étage S° “tage 
a) b) 


Fig. 3.3. Réalisation de la fonction F; à l'aide des portes ET-NON possédant 
M < 5 entrées (a) et .W < 3 entrées (b) 


Ainsi, la réduction des valeurs de .)/ et de Ÿ des éléments entraîne 
soit une diminution de la rapidité de fonctionnement et de l’écono- 
mie des dispositifs numériques, soit nécessite de réduire les valeurs 
de P et de thx des éléments. 


$ 3.2. Méthodes de conception des schémas 
des microcircuits numériques combinatoires 


L'expression logique minimisée ou la structure logique cor- 
respondant à cette expression servent de données de départ à l’éla- 
boration du schéma électrique du circuit MSI ou des macroéléments 
de LSI. 

Techniques de conception des schémas. — L'élaboration du sché- 
ma électrique se fait par un des procédés suivants dont chacun a 
ses avantages, ses inconvénients et son domaine d'emploi: 

— conception par éléments: réalisation de microcircuit à partir 
des éléments de base dont les schémas restent inchangés au cours 
de l'élaboration des LSI ou MSI: 

— conception par composants: réalisation de microcircuits à 
partir des éléments quelconques dont les schémas sont constitués 
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avec des composants de base au cours de l'élaboration des LSI ou 
MSI. 

Lors de la conception par éléments, l’étape initiale de l’élabori- 
tion du schéma électrique d’un circuit LSI (MSI) est représenté 
par le choix d’une collection de base des éléments. On inclut dans 
celte collection une ou plusieurs variantes des schémas des éléments 
d'un seul ou de plusieurs types. Les schémas des éléments de la col- 
lection de base sont choisis en partant des conditions de leur font- 
tionnement dans le microcircuit à réaliser et des paramètres indis- 
pensables. Dans le cas général, une même collection de base est 
utilisée pour l'élaboration d’une série de circuits LSI destinés à 
fonctionner ensemble dans des systèmes numériques. Puis on éla- 
bore le schéma logique d’un circuit LSI ou d'un macroélément de 
LST (conception de la structure logique) à partir des éléments de la 
collection de base. Après cela le schéma électrique s'obtient par 
assemblage des schémas des éléments de la collection de base con- 
formément au schéma logique élaboré. 

Cette technique est appliquée en particulier pour la conception 
des circuits LSI dits matriciels. Leur partie fondamentale est un 
monocristal de base contenant la matrice des éléments d’un seul 
type !) disposés orthogonalement dont le nombre atteint plusieur 
centaines. On élabore conformément aux fonctions à exécuter le 
schéma logique du circuit LSI constitué des éléments de matrice. 
En partant de ce schéma on élabore la topologie des interconnexions 
entre les éléments qui est réalisée ensuite sur la pastille pour former 
un circuit LSI terminé. C'est ainsi que sur un seul bloc monolithique 
de base on réalise une série de circuits LSI assumant des fonctions 
différentes. 

La méthode de conception par éléments est efficace et relative- 
ment simple si la collection de base est constituée par des éléments 
IL, MOS et CMOS qui ne comportent qu'un petit nombre de va- 
riantes de schéma. Dans ce cas, le choix du schéma de l'élément de 
base est assez facile à effectuer. Afin d'améliorer les caractéristiques 
des circuits LST au cours des étapes suivantes de la conception, on 
ne peut modifier que certains paramètres des éléments (optimisation 
paramétrique) alors que leur schéma électrique reste inchangé. 

Ainsi, l’étape principale de la conception par éléments est l'éla- 
boration du schéma logique effectuée à l’aide des méthodes formali- 
sées de synthèse et d'analyse logiques (chap. 3 à 5) tandis que l’étab- 
lissement du schéma électrique est une procédure relativement simple. 
Les valeurs nécessaires de la puissance et de la surface (P, Aer, Pre. 
A:r) des éléments de la collection de base sont déterminées à ‘aide 
des expressions (2.124), (2.125) en conformité avec la puissance con- 
sommée et la surface de la pastille (P,, ÀA,) demandées. La durée de 
commutation des éléments se détermine d’après la valeur fixée de 


1) Dans certains cas la matrice comporte des éléments de deux ou trois 
types. 
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la durée de commutation du microcircuit (temps d'exécution de 
l'opération) 


le = Qc lpd: (3.1) 


où 4. est le nombre maximal d'éléments (cascades) branchés en 
série entre l'entrée et la sortie du microcircuit. 

Lors de la conception des circuits LSI réalisés à l’aide des élé- 
ments TTL et ECL le choix de la collection de base comportant 
2 ou à éléments est un problème compliqué du fait que le nombre des 
variantes de schéma est très grand (quelques dizaines). Dans ce cas 
les meilleurs paramètres des circuits LSI sont obtenus lorsqu'on 
utilise diverses modifications des éléments qui diffèrent l’une de 
l'autre par les fonctions assumées, les paramètres et le schéma élec- 
trique. On y arrive par introduction ou élimination des composants 
additionnels au cours de l'élaboration du schéma électrique du 
circuit LSI compte tenu des exigences concrètes posées à chaque élé- 
ment conformément aux fonctions qu’il assume dans un microcir- 
cuit (macroélément) donné. On obtient ainsi de nouvelles variantes 
de schéma des éléments logiques ou des sous-ensembles numériques 
qui conviennent le mieux au microcircuit étudié. Une telle métho- 
de de conception qui donne les meilleurs résultats en cas de l'éla- 
boration des différents types de microcircuits TTL (y compris à 
diodes et à transistors Schottky) et ECL est appelée méthode de 
conception par composants. Lorsqu'on emploie cette méthode ap- 
rès avoir établi les formes les plus simples des expressions logiques 
qui décrivent le fonctionnement d’un circuit MSI ou des macroé- 
léments d’un circuit LSI, on procède à la synthèse du schéma élec- 
trique correspondant qui réalise la fonction donnée et assure des 
paramètres exigés. Les méthodes de synthèse de schéma à appliquer 
dépendent du type de microcircuit à obtenir. 

Synthèse des circuits à transistors MOS. — C'est la synthèse des 
circuits à transistors MOS à canaux d’un seul type qui est la plus 
facile à effectuer. Comme nous l’avons vu au $ 2.4, les fonctions 
exécutées sont la conjonction avec inversion, lorsque les transistors 
MOS sont montés en série (v. fig. 2.27, b), et la disjonction avec 
inversion lorsqu'ils sont montés en parallèle (v. fig. 2.27, a). C’est 
pourquoi l'élaboration d’un circuit numérique (MSI ou d’un macro- 
élément de circuit LSI) qui réalise une fonction donnée se fait en 
appliquant la méthode suivante : 

{. On représente la fonction sous la forme de l'inverse de la forme 
canonique disjonctive ou sous la forme de l’inverse de la forme ca- 
nonique conjJonctive. 

2. On transforme, par application des lois et identités de l’al- 
sébre logique ou des tableaux de Karnaugh, les formes disjonctive 
inverse et conjonctive inverse en vue de trouver leurs expressions 
minimisées (inverses des FCDM et FCCM) contenant le plus petit 
nombre de variables. En utilisant différentes variantes de transfor- 
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mations logiques, on peut écrire plusieurs expressions minimisées 
différentes de la fonction donnée. 

93. On branche les transistors MOS de commande conformément 
aux expressions disjonctive inverse et conjonctive inverse mini- 
misées obtenues pour la fonction. Dans ce cas, à chaque lettre de 
l'expression logique correspond un transistor MOS de commande, 
dont la grille est attaquée par la variable donnée. Les transistors 
MOS de commande sont montés en série pour la réalisation des ter- 
mes conjonctifs et en parallèle pour la réalisation des termes dis- 
jonctifs. Après l'assemblage des transistors de commande on relie 
le transistor de charge T, et les lignes d'alimentation. On obtient 
ainsi des schémas électriques qui réalisent la fonction donnée. 

4. On procède à une analyse comparative de ces schémas. Pour 
des évaluations approximatives on peut faire usage des expressions 
analytiques pour les principaux paramètres des circuits à MOS, 
qui ont été données au $ 2.4. On calcule les valeurs plus exactes 
des paramètres à l’aide d'ordinateur moyennant des programmes 
d’analyse modernes [14, 15]. D’après les résultats de l'analyse com- 
parative on choisit le schéma qui satisfait le mieux possible aux 
exigences du cahier des charges. En choisissant un schéma il con- 
vient de tenir compte non seulement de ses paramètres électriques 
mais également de sa topologie qui prédétermine la surface indispen- 
sable de la pastille, la longueur des interconnexions et les valeurs 
des capacités parasites. 

Examinons à titre d'exemple la réalisation d’une fonction F 
dont les formes disjonctive inverse et conjonctive inverse minimi- 
sées sont les suivantes: 


F= AB+ AC+CD—=(A+B)(A+C)(C+D)= (A+ BC) (C-- D), 
F — AB + AC + CD = AC + BC + AD = A (C + D) + BC. 


En reliant les transistors de commande conformément aux expres- 
sions obtenues et en mettant en circuit le transistor de charge, on 
obtient deux schémas qui réalisent la fonction F donnée (fig. 3.4, a 
et b). D’autres variantes de transformation de la fonction logique 


donnent les expressions F = (4 + B) (C + AD),F = (A + B)C -— 
+ AD, etc., auxquelles correspondent de nouvelles modifications 
de schéma. Les variantes de schéma obtenus ont des paramètres 
électriques voisins. Aussi en choisissant des variantes des micro- 
circuits à réaliser, faut-il tenir compte également des facteurs de 
construction tels que la surface occupée, la longueur des connexions 
métalliques et autres. 

Une méthode analogue est également appliquée pour la synthèse 
des circuits numériques à transistors CMOS. Les interconnexions 
entre les transistors NMOS se font comme il a été décrit plus haut. 
Quant aux transistors PMOS, ils sont montés en série pour la réali- 
sation des termes disjonctifs et en parallèle pour la réalisation des 
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termes conjonctifs. La fig. 3.4, c fournit un exemple de circuit à 
CMOS qui réalise l’inversion indiquée plus haut de la FCDM de la 
fonction F. : 

Pour la réalisation des fonctions logiques complexes de plusieurs 
variables on effectue leur décomposition ($ 1.2), la synthèse des 
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Fig. 3.4. Différentes variantes de réalisation de la fonction F à l’aide de tran- 
sistors MOS à canal n (a, b) et de transistors MOS complémentaires (c) 


schémas exécutant des fonctions plus simples obtenues par la décom- 
position et le branchement en série (montage en cascade) de ces sché- 
mas. 

Synthèse des circuits TTL, DTL et I°L. — La synthèse des cir- 
cuits à transistors bipolaires est un problème plus complexe. ce 
qui tient à un grand nombre de types de composants utilisés (résis- 
tances, transistors, diodes) et à la variété de leurs caractéristiques. 
Dans ce cas, pour obtenir un schéma électrique assumant une fonc- 
tion logique donnée on peut appliquer la méthode des graphes de cou- 
rant. 

Cette méthode est basée sur l'utilisation de la représentation 
généralisée des schémas électriques sous la forme de graphes de 
courant dont les sommets sont représentés par des éléments fonction- 
nels de potentiel-courant (en abrégé EFPC) qui effectuent sur les 
potentiels et les courants les opérations nécessaires à la réalisation 
des fonctions logiques. Les types, les symboles et les variantes de 
schéma des EFPC ainsi que les fonctions électriques et logiques qu'ils 
effectuent sont indiqués dans le Tableau 3.1. Chaque schéma d'un 
EFPC peut avoir des variantes différentes de topologie, si bien que 
lors de la synthèse des microcircuits on utilise une collection de 
variantes de schéma et de topologie. 

Les générateurs de courant absorbé (GC.) et de courant fourni (GC1) 
sont réalisés à l’aide de résistances ou de transistors. Les portes de 
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courant (PC,, PC1) sont conçues avec des transistors 7-p-n ou p-n-p 
et se distinguent par la polarité du courant de commande. Les con- 
centrateurs de courant (CC) et les dérivateurs de courant (DC) peuvent 
être câblés ou réalisés à l’aide de diodes, de transistors ou de résis- 
tances ou, enfin, à l’aide d'une combinaison de ces composants. 
Les concentrateurs et dérivateurs de courant à diodes et à transistors 
assurent un découplage électrique unidirectionnel des branches. Les 
DC et CC à transistors assurent également une amplification ou un 
affaiblissement des courants de sortie. Le fixateur de potentiel (FP) 
est un élément où est créée une chute nécessaire de tension qui est 
une fonction linéaire (FP à résistances) ou non linéaire (FP à diodes 
et à résistances, à transistors et à résistances) du courant qui parcourt 
cet élément. Les FP sont utilisés pour la mise en accord des niveaux 
logiques et des seuils de basculement. 

Le signe de l’EFPC indiqué par l'indice z — 0 ou 1 dans la dé- 
sisnation en abrégé (GC,, PC, et autres, v. Tableau 3.1) est donné 
conformément au sens du courant. Pour les CC et DC le signe dépend 
des sens de passage du courant et de transfert de l'information depuis 
les entrées vers les sorties du circuit : z = 0 si les sens sont les mèmes, 
z: = 1 s'ils sont opposés. L'état logique des branches du graphe est 
lié à la valeur et au sens du courant qui les parcourt. En logique po- 
sitive, à l'état O correspond la valeur du courant inférieure à un 
niveau de seuil déterminé, à l’état 1, la valeur du courant supérieu- 
re au niveau de seuil. Nous convenons de considérer un courant com- 
me positif si son sens est le même que celui de transfert de l'infor- 
mation et comme négatif s’il circule en sens opposé. 

Avec cette définition de l’état logique des branches du graphe, 
l'EFPC exécute les opérations logiques indiquées dans le Tableau 
3.1. En effet, lorsque le courant d’entrée (de base) est positif (2, > 0), 
le courant de sortie (de collecteur) du transistor n-p-n (CC1. Tabl. 3.1) 
est négatif (7, << 0) et son courant d’émetteur est positif (7, > 0). 
En adoptant comme seuil la valeur du courant Z = 0, on voit que 
pour le 1 logique dans la branche d'entrée le montage fournit le 0 
dans la branche de collecteur et le 1 dans la branche d'émetteur. 
Ainsi, en inversant le sens du courant, le transistor réalise la fonc- 
tion logique NON. 

L'émetteur du transistor de commutation peut être utilisé soit 
comme sortie non inverseuse, soit comme une deuxième entrée de 
commande en assurant l'exécution des opérations logiques d’'im- 
plication ou d'inhibition. L’exécution de l’opération d’implication 
à l’aide d’un transistor n#-p-n est illustrée par la fig. 3.5. Dans un 
tel montage du transistor le courant 7, de sortie (négatif, c'est-à- 
dire que F = 0) ne circule que lorsque les branches d'entrée de 
base et d'émetteur sont parcourues par des courants Z, (positif, 
c'est-à-dire que B = 1) et Z,. (négatif, c'est-à-dire que À = 0) 
respectivement. Dans les autres cas le transistor est bloqué et 7, = 0, 
ce qui correspond à la valeur F = 1. C’est ainsi que se trouve réa- 
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Les différentes variantes de schéma du concentrateur de courant 
CC, (Tableau 3.1) effectuent l'opération de disjonction F = À +B 
parce qu’un courant positif est fourni à la sortie s’il y a un courant 
dans une au moins des branches d'entrée. Le branchement d’un CCI 
permet d'effectuer une opération analogue avec des courants de sens 


opposé, ce qui correspond à la valeur inverse des variables F — À - 
+ B, d'où on obtient F = À + B — AB. C'est ainsi que l'on réalise 
l'opération de conjonction. 

Les dérivateurs de courant n'exécutent pas d'opérations logi- 
ques, ils assurent la dérivation d’un circuit électrique pour le bran- 

chement de plusieurs éléments 
IF ou composants qui le suivent. 
Ip ; Les générateurs de courant et 
BOo— les fixateurs de potentiel ne réa- 
A lisent pas eux non plus d'opé- 
A F rations logiques. Les premiers 
LA fournissent le courant d'alimen- 
Eu — tation nécessaire au fonctionne- 
Information ment du circuit, et les seconds 
Fig. 3.5. Réalisation de l'opération SERVER à ne des potentiels 
d'implication à l'aide d'un seul tran- ©X*186S- Ces derniers ÉFPC sont 
sistor nécessaires pour assurer un fonc- 
tionnement normal du montage 

électrique. 

La synthèse des circuits numériques à transistors bipolaires se 
fait par passage de l'expression logique donnée au graphe de courant 
qui la réalise et par remplacement ultérieur des EFPC par des va- 
riantes de leur schéma. Suivant la méthode des graphes de courant 
la synthèse d’un schéma électrique se fait dans l’ordre suivant : 

1. On trouve plusieurs formes minimisées de représentation de 
la fonction logique donnée (Tableau 3.2). Pour chacune des expres- 
sions minimisées obtenues on construit un graphe de courant initial 
en utilisant une porte de courant réalisant l’inversion, l’inhibition 
ou l'implication, un concentrateur de courant réalisant la disjonc- 
tion ou la conjonction et un dérivateur de courant dérivant le signal 
(multipliant des variables logiques). Les EFPC entrant dans la 
composition des graphes de départ sont nécessaires à la réalisation 
des transformations logiques mais ils sont insuffisants pour le fonc- 
tionnement électrique du schéma. 

2. On inclut dans les graphes de courant des générateurs de cou- 
rant nécessaires au fonctionnement électrique des circuits. Ce fai- 
sant, on vérifie d'abord la condition de compatibilité des EFPC en 
courant, c’est-à-dire l’observation de la loi de Kirchhoff pour les 
courants. La condition de compatibilité est remplie si la classe 
(v. Tableau 3.1) et le signe des EFPC précédent (X, z) et suivant 
(k”, z°) satisfont à l'expression logique 


5 =k OZ (3.2) 


Tableau 3.2 
Différentes formes de représentation d’unne fonction logique 


n° Forme de représentation Exemple 


fa | Disjonctive (FCDM) : (NON) 1)-ET-OU AB<+AC+CD 


1b | Conjonctive inverse : (NON)-ET-NON-  |(48B) (AC) (CD) 
ET-NON 


ic | Conjonctive inverse : (NON)-OU-ET-NON | (4+B)(A+C)(C<+ D) 
id | Disjonctive inverse : (NON)-OU-NON-OU | (A+ B)+(4+C)+(C+D) 
2a | Conjonctive (FCCM) : (NON)-OU-ET (A+ C) (A+ D) (B+C) 


2b | Inverse disjonctive : (NON)-OU-NON- (A+C)+(4+D)L(B+C) 
OU-NON 


2c | Inverse disjonctive : (NON)-ET-OU-NON | AC + AD + BC 
2d | Inverse conjonctive : (NON)-ET-NON-ET | (AC) (AD) (BC) 


1) (NON) = inversion des variables d'entrée. 


Si la condition (3.2) n’est pas réalisée pour les EFPC à relier, on 
insère entre ces éléments un générateur de courant dont le signe d'’a- 
près (3.2) doit être z° = z. 

3. On remplace dans les graphes de courant obtenus les EFPC 
par leurs schémas possibles conformément au Tableau 3.1. On com- 
mence le choix des schémas des EFPC actifs par celui de la porte de 
courant qui peut ètre constituée par des transistors 72-p-7 ou p-n-p 
avec ou sans barrière de Schottky. Ensuite on choisit un générateur 
de courant à résistances ou à transistors. L'emploi de générateurs 
de courant à résistances est indiqué dans les microcircuits rapides 
dans lesquels les valeurs exigées des résistances n’excèdent pas quel- 
ques kilohms. De fortes résistances augmentent la surface occupée 
par les résistances à diffusion sur la pastille et leur capacité para- 
site qui réduit la vitesse de commutation. C’est pourquoi dans les 
microcircuits de petite puissance (P< 1 mW), de même que dans 
les circuits 1* L, l’emploi de GC à transistors est plus avantageux. 
Les GC à transistors sont également utilisés dans les circuits où il 
est nécessaire d'assurer une haute stabilité du courant d'alimentation. 

Le choix de la variante de schéma des EFPC passifs (v. Tableau 
3.1) se fait compte tenu de la priorité suivante : 1, les éléments câblés ; 
2, les éléments à diodes (y compris à diodes Schottky); 3, les éléments 
à transistors ; 4, les éléments à résistances. Les valeurs minimales 
de la surface occupée sur la pastille, de la puissance consommée et 
des durées de commutation s'obtiennent avec des EFPC câblés. Mais 
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ces derniers n'’assurent pas le découplage électrique des circuits. 
Aussi, l'assemblage en série des concentrateurs et des dérivateurs 
de courant câblés provoque-t-il un court-circuit des circuits logi- 
ques et trouble le fonctionnement normal du dispositif. Les plus 
efficaces sont les combinaisons successives des EFPC à éléments 
assurant le découplage électrique des circuits : à diodes, à transistors, 
à résistances. Les EFPC à diodes présentant une conductibilité uni- 
directionnelle effectuent un découplage électrique bien efficace. Si. 
en plus du découplage, on a besoin d’une amplification ou d'un ai- 
faiblissement du courant, il convient de faire appel à des EFPC 
à transistors. Les EFPC à résistances assurent eux aussi un décou- 
plage désiré des circuits à condition que la valeur ohmique des re- 
sistances soit suffisamment grande, mais leur introduction augmente 
la surface occupée sur la pastille et fait décroître la rapidité de fonc- 
tionnement des circuits de sorte qu'ils sont relativement peu utili- 
sés. 

En définitive, on obtient pour chaque graphe de courant plu- 
sieurs variantes de schémas électriques. On s'assure que chacun de 
ces schémas vérifie les conditions concernant les potentiels de bas- 
culement 


U>V, + AU, U'> V, + AU, (3.3) 


où U®, U! sont les potentiels à la sortie de la porte de courant pré- 
cédente respectivement à l’état conducteur et bloqué; V,= le, + 
+ U* est le seuil de basculement de la porte de courant suivante; 
AU, la somme algébrique des chutes de tension sur les EFPC insérés 
entre les portes de courant; U., le potentiel d’émetteur du transis- 
tor équipant la PC. Pour accomplir les conditions (3.3) on prévoit 
dans les circuits d’émetteur, de base ou de collecteur des portes de 
courant à transistors des fixateurs de potentiel qui assurent des 
chutes de tension supplémentaires requises. Pour les transistors de 
commutation, on vérifie également la réalisation de la condition 
de saturation (2.19) et on insère au besoin, dans le circuit de base 
ou de collecteur, des concentrateurs ou des dérivateurs de courant 
à transistors qui assurent soit une augmentation du courant 7} sat, 
soit une diminution du courant Je sat: 

Pour accélérer le bloquage des transistors de commutation, on 
branche sur leurs bases des générateurs de courant à transistors ou 
à résistances ayant le même signe que celui de la porte de courant. 
Dans le cas où à l’état bloqué des transistors un courant 7, , s'écoule 
de la base à travers d’autres composants (CC, DC, PC) branchés 
sur elle comme, par exemple, dans un élément TTL à inverseur 
simple, l'introduction de GC additionnels n'est pas nécessaire. 

4. On étudie les possibilités de réunion physique des composants 
de circuit dans la région commune du semi-conducteur. Si de telles 
possibilités existent, on les réalise, ce qui peut conduire à de nou- 
velles variantes de schéma à transistors multi-émetteur, à injection 
et autres. 
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5. On procède à une analyse comparative des schémas obtenus 
afin de choisir les meilleures variantes. Dans ce cas, pour une éva- 
luation approximative et un choix préliminaire, on peut faire usage 
des relations suivantes qui définissent les paramètres principaux 
des circuits. 

La surface active de la pastille vaut la somme des surfaces occu- 
pées par les EFPC en variantes de schéma et de topologie adoptées : 


Anet= 2 (Acc: (roc): + À (Archi (nc): + Z (Apc); (pc): + 
+ À (Acc): (rcc); + À (Arr): (Rp); (3.4) 


où à — 4, 2,3, ... est l'indice attribué à chacune des variantes des 
EFPC de différents types; (4);, la surface de la i-ième variante ; 
(n);, le nombre des EFPC utilisant la i-ième variante. 
La puissance consommée s'exprime par 
"Ge 
PF 2 (Zoc); = Elar (3.5) 
2—= 


où nGc est le nombre de générateurs de courant dont le signe £cc = 
= Zpc; (/cc); Sont les courants de ces GC; Z,1est le courant d'’ali- 
omentation moyen du circuit. 

La durée de commutation a pour valeur approximative 


Te nGC 
tt Æ 2 (pc): ra (Cp); (D) 51/(Toc)s (3.6) 


où g. est le nombre maximal de portes de courant (cascades) placées 
en série entre l’entrée et la sortie du circuit ; (£pc);, la durée moyenne 
de commutation de la i-ième porte de courant ; (C,);et (U;); sont 
respectivement la capacité parasite branchée au j-ième générateur 
de courant et la chute de tension développée entre ses bornes. La 
durée moyenne de commutation de la porte de courant est tpc Æ 
& (tpc + 0,5ts) & 0,57s en cas d'utilisation des transistors clas- 
siques et tpc Æ Ts avec les transistors Schottky. 

La capacité (C,); et la chute de tension (L’;), sont déterminées 
pour chaque sous-ensemble conformément aux variantes de schéma 
et de topologie choisies des EFPC. Dans ces conditions, les valeurs 
de la charge Q;, = (C,); (l':); pour les divers sous-ensembles peu- 
vent être nettement différentes. Pour obtenir la valeur minimale 
de t,. il convient de répartir le courant d'alimentation total /,; 
entre les GC proportionnellement à la charge du sous-ensemble 
correspondant: (/cc); — @;. Ainsi, en se servant des expressions 
(3.5), (3.6), on peut trouver, pour une puissance P donnée. la ré- 
partition optimale des courants (ZGc); qui assure la rapidité de fonc- 
tionnement maximale ou évaluer la puissance minimale P pour 
laquelle la durée de commutation aura la valeur assignée f.. 
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Un calcul précis des paramètres électriques des circuits se fait 
sur ordinateur à l’aide de programmes d'analyse modernes. D'a- 
près les résultats du calcul on fait un choix définitif du meilleur 
schéma. 

Les fig. 3.6 et 3.7 fournissent des exemples de synthèse de deux 
schémas électriques qui réalisent une seule et même fonction F 
représentée sous la forme inverse conjonctive et conjonctive inverse 


u) Sources 
de signal 


Fig. 3.6. Exemple d'établissement d'un circuit réalisant la fonction F sous la 
forme inverse conjonctive : schéma logique de départ (a), graphe de courant (b), 
schéma électrique (c) 


(v. Tableau 3.2). En partant des schémas logiques initiaux (fig. 3.6, a 
et 3.7, a), on obtient, d’après la méthode de synthèse décrite plus 
haut, les graphes de courant représentés sur les fig. 3.6, b et 3.7, b. 
Puis, en s’inspirant de n° 3 de la méthode, on remplace les EFPC 
par leurs schémas possibles. Dans le schéma de la fig. 3.6, c, on 
utilise des dérivateurs DC câblés et un concentrateur CC branché à 
la sortie. Les concentrateurs d'entrée CC1 sont à diodes parce que 
leur réalisation câblée provoquerait un court-circuit entre tous les 
circuits d'entrée du montage. Pour accomplir les conditions de 
commutation (3.3), les circuits d'entrée des portes PC comportent 
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des fixateurs à diodes FP (dessinés en pointillé sur la fig. 3.6, b). 
Dans le schéma de la fig. 3.6, c, qui utilise également des dérivateurs 
câblés DC,, DCI et des concentrateurs CC1, l'opération d’implication 
est réalisée à l’aide de la porte PC commandée par deux entrées 
(v. fig. 3.5). Dans les schémas synthétisés on effectue, suivant le 


. Sources 
) 
2 de signal b) 


C) 
Fig. 3.7. Exemple d'établissement d’un circuit réalisant la fonction F sous la 
forme conjonctive inverse : schéma logique de départ (a), graphe de courant (b), 
schéma électrique (c) 


n° 4 de la méthode l'intégration physique des composants, ce qui 
permet d'obtenir des variantes de schéma à transistors multi-émet- 
teurs (fig. 3.6, c et 3.7, c). 

L'analyse comparative des schémas obtenus montre que le sché- 
ma de la fig. 3.7, c occupe une surface plus petite sur la pastille et, 
pour une même rapidité de fonctionnement, consomme une plus 
faible puissance que le schéma de la fig. 3.6, c. Pourtant son immu- 
nité aux bruits est plus faible, surtout aux températures élevées. 
Pour améliorer l’immunité aux bruits on peut insérer un fixateur 
FP à diodes dans le circuit d’émetteur du transistor de sortie (repré- 
senté en traits interrompus sur la fig. 3.7, c), mais ceci entraîne 
une augmentation du niveau U° et exige donc d'élever le seuil de 
basculement des circuits qui suivent. 
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Lorsque les EFPC sont réalisés à l’aide de diodes et de transistors 
Schottky, la méthode que nous venons de décrire donne plusieurs 
variantes différentes de circuits TTL'S et DTL/S (v. $ 2.1). L'utili- 
sation de générateurs de courant à transistors intégrés physiquement 
avec les portes de courant à transistors permet d'obtenir par cette 
méthode des circuits logiques intégrés à injection ([*L). 

Synthèse des circuits ECL.-— Comme il a été montré au & 2.3. 
une particularité des circuits ECL est l’utilisation d’un commutateur 
de courant. Lors de la synthèse de ces circuits le commutateur de 
courant peut être considéré comme une variété de la porte de cou- 
rant possédant plusieurs sorties inversées (collecteurs des transistors 
d'entrée T1) ct une sortie normale (collecteur du transistor de réfé- 
rence 72) qui fournit la disjonction des variables d'entrée. En réu- 
nissant les sorties des commutateurs sur un fixateur FP commun à 
l’aide d’un concentrateur CCI câblé, on réalise l’opération de con- 
jonction. Si l’on insère entre les commutateurs des concentrateurs 
à transistors CC,. on réalise l’opération de disjonction. Ceci signifie 
que pour l'élaboration des circuits ECL il est également commode 
d'utiliser leur représentation généralisée sous forme de graphes de 
courant. Dans ces conditions, la méthode à appliquer pour la synthè- 
se des circuits ECL est très semblable à la méthode de synthèse des 
circuits TTL, décrite plus haut, mais présente quelques particulari- 
tes. 

La fonction logique minimisée du circuit doit ètre représentée 
en FCDM ou en FCCM (v. Tableau 3.2). Le nombre de commutateurs 
de courant exigé pour la réalisation de la FCDM de la fonction est 
égal au nombre de termes conjonctifs figurant dans l’éxpression 
logique. Chacun des termes conjonctifs se forme par réunion des 
sorties d’inversion d'un des commutateurs sur le fixateur commun 
EP. Les sorties réunies des commutateurs sont ensuite branchées 
sur le concentrateur CC, à transistors de sortie qui réalise la disjonc- 
tion des termes conjonctifs suivant l’expression logique donnée. 
La fig. 3.8, a fournit un exemple de tel graphe du circuit ECL qui 


accomplit la fonction F, — AC + BC. Le nombre de commutateurs 
de courants à utiliser pour la réalisation de la FCCM de la fonction 
est égal au nombre de termes disjonctifs contenus dans l’expression 
logique. Pour obtenir ces termes on utilise les sorties non inversées 
des commutateurs de courant. En réunissant ces sorties sur le fixa- 
teur commun FP à l’aide d’un concentrateur câblé CC1, on réalise la 
conjonction des termes disjonctifs conformément à l’expression lo- 
gique donnée. Le graphe de courant du circuit ECL réalisant la 
fonction F, = (A + C)(B + C) (4 + D) est indiqué lui aussi 
sur la tig. 3.8, a. 

Ainsi l'obtention du graphe de courant pour les circuits ECL 
est un problème plus simple parce qu’on utilise des fragments stan- 
dards de circuits, c’est-à-dire des commutateurs de courant reliés 
à l’aide de concentrateurs CC, et CC1. C’est pourquoi les divers 
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schémas ne different l’un de l’autre que par le nombre de commuta- 
teurs et par le procédé de connexion de leurs sortes à l’aide de con- 
centrateurs CC1 et CC, suivant da fonction à réaliser. L’établisse- 
ment du schéma électrique d’après le graphe obtenu représente lui 
aussi un problème plus simple. Du fait que dans les circuits ECL 
on utilise en général des concentrateurs CC1 cäblés et des dérivateurs 


Fig. 3.8. Exemple d'établissement d'un circuit ECL réalisant les fonctions 
Fi, Fa; F3 


et concentrateurs à transistors DC, et CC, à la sortie, lors de l’élabo- 
ration du circuit on n’a qu’à choisir les variantes de schéma des 
fixateurs FP et des générateurs de courant GC. 

Le choix des fixateurs est conditionné par la nécessité d'assurer 
l’excursion U, donnée. Si, lors du fonctionnement du circuit, le 
fixateur n'est parcouru que par le courant ZGc d’un seul générateur 
GC. on utilise un fixateur à résistances (fig. 3.8, b) et l'excursion 
U, = IGc À. Si le fixateur est parcouru par les courants de plu- 
sieurs GC dont le nombre varie suivant l’état logique du circuit, on 
a recours à un fixateur à diodes et à résistances (fig. 3.8, b) pour 
assurer la valeur constante de U, = U*. Comme GC, on utilise 
tant les générateurs à résistances que ceux à transistors (fig. 3.8, b), 
ces derniers dans le cas où on exige une haute stabilité du courant 
Icc = Ja et de l’excursion U,. Après l'établissement du schéma 
on effectue l'intégration physique des composants: les transistors 
ayant un collecteur commun sont inscrits dans des régions isolées 
communes, alors que les transistors ayant en commun le collecteur 
et la base sont remplacés par un transistor multi-émetteur (fig. 3.8, b). 

Dans les circuits ECL multi-étages (v. $ 2.3) chaque transistor 
du commutateur de courant fonctionne comme la porte PC1 pilotée 
par deux entrées (v. fig. 3.5). La base de ce transistor est attaquée 
par une des variables d'entrée !) X, et l'émetteur, par la fonction lo- 


1) Pour le transistor de référence T2 la variable X est constituée par l'in- 
verse de la disjonction de toutes les variables appliquées aux entrées des tran- 
sistors de commande T1 du commutateur considéré. 
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gique } formée par les commutateurs des étages inférieurs. Par 
conséquent, les portes PC1 du i-ième étage fournissent à leurs sorties 
les fonctions 


W=XY,=Y;+X. (3.7a) 


La fonction Ÿ; a une forme conjonctive inverse (v. Tableau 3.2), 
si elle est obtenue à la sortie d’inversion du commutateur équipant 
le (i — 1)-ième étage précédent, soit une forme conjonctive. si elle 
est fournie par la sortie non inverseuse (collecteur du transistor de 
référence) de ce commutateur : 


Y; = (Zi22 or Zi_) ou Y'; — (Z122 se Zi-1), (3.7b) 


où Z; est la disjonction ou l'inverse de la disjonction des variables 
appliquées aux entrées du j-ième étage, j = 1, 2, .... (i — 2). 
Si la sortie du commutateur du j-ième étage insérée dans la branche 
correspondante du graphe de courant est non inverseuse, Z; est la 
disjonction des variables, si la sortie est inverseuse, Z'; est l’inverse de 
la disjonction. 

Les sorties des portes PC1 de l’étage le plus haut sont réunies 
comme il a été décrit plus haut, à l’aide du concentrateur CC et 
branchées sur le fixateur commun FP pour la réalisation de la fonc- 
tion donnée sous la forme conjonctive: F = W,W,W, ... En réu- 
nissant les sorties de plusieurs commutateurs à l’aide du concentra- 
teur CC,, on peut réaliser la fonction sous la forme disjonctive: 
F=WW, + WWa + WWW, + ... Pour la synthèse des 
circuits ECL multi-étages on commence par obtenir une collection 
de commutateurs de courant qui réalisent les disjonctions exigées 
Zi, Z2, . .- . des variables d'entrée. Puis, en procédant successive- 
ment à partir du premier étage, on branche les commutateurs de 
l'étage plus haut sur les sorties convenables du commutateur de 
l'étage précédent (plus bas) pour assurer aux sorties de l'étage le 
plus haut l’obtention des termes nécessaires W,, W,, . .. Après 
cela on branche sur les sorties des étages supérieurs soit des concen- 
trateurs de courant CC1 et des fixateurs de potentiel FP pour la 
réalisation de la forme conjonctive de la fonction F, soit des concen- 
trateurs CC1, du fixateur FP et du concentrateur CC, à la sortie 
pour la réalisation de la forme disjonctive de cette fonction. 

En établissant le schéma électrique, on doit assurer la réalisa- 
tion des conditions (3.3) qui se présentent pour les circuits ECL 
sous la forme 


US + Um (— Eois Ui— im) — Et, 


où U®, U! sont les valeurs des niveaux 0 et 1 aux entrées logiques du 
commutateur du i-ième étage; —E£,; est la tension de référence du 
i-ième étage. Pour la réalisation de ces conditions on branche aux 
entrées des étages inférieurs un émetteur-suiveur qui sert de fixateur 
FP en assurant un décalage de potentiel de Urp = U* (v. fig. 2.24). 
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Quand le nombre d’étages L, => 2, on insère dans les circuits de base 
des transistors de commande des étages inférieurs, des fixateurs à 
diodes FP en série avec l’émettetr-suiveur d'entrée. Le nombre L,, 
de diodes mises en série dépend du numéro du i-ième étage: L, -- 
= (L, — i — 1). Par voie de conséquence, lorsque le numéro de 
l'étage diminue, la valeur de la tension de référence baisse: —E£,; — 
= — Een — UX. 

Ainsi, la conception des circuits ECL multi-étages est plus dif- 
ficile à effectuer que celle des circuits à un seul étage. Pourtant, en 
cas de réalisation des fonctions complexes, les circuits multi-étages 
ont en général des avantages sur les circuits mono-étages en rapidité 
de fonctionnement, en puissance et en surface occupée sur la pastille. 
Comme le montre l'exemple considéré plus haut (v. fig. 3.8. b). un 
seul circuit ECL peut réaliser plusieurs fonctions logiques. Dans 
cet exemple, en plus des fonctions F,, F, on peut réaliser encore la 
fonction F; — AD si l’on réunit sur le fixateur à résistances commun 
FP les collecteurs des transistors dont les bases sont attaquées par 
les variables À, D (v. fig. 3.8, b). La possibilité de réaliser tout un 
lot de fonctions est une particularité caractéristique des circuits ECL, 
dont la mise à profit permet d'améliorer considérablement les per- 
formances des microcircuits. 

L'analyse comparative des variantes obtenues des schémas se 
fait au moyen des expressions analytiques (23.4) à (3.6) et par calcul 
sur ordinateur. La réalisation de fonctions logiques complexes s’'ef- 
fectue par le groupement successif en cascade des circuits ECL qui 
exécutent des fonctions plus simples obtenues par décomposition 
de la fonction initiale (v. $ 1.2). 


$ 3.3. Principaux types 
de microcircuits numériques combinatoires 


Les divers types de sous-ensembles et blocs combinatoires sont 
largement utilisés dans les organes d'entrée-sortie et de commande, 
ainsi que dans les unités de calcul et de mémoire des systèmes numé- 
riques modernes. Beaucoup de tels sous-ensembles sont produits en 
série sous forme de circuits MSI ou de macro-éléments des circuits 
LSI et VLSI. Le présent paragraphe est consacré à la description des 
principaux types de sous-ensembles combinatoires réalisés à l’aide 
de microcircuits numériques. 

Convertisseurs de codes. — Pour la représentation de l’infor- 
mation on utilise différents codes binaires et décimaux codés binai- 
re: binaire pur, complément restreint, complément vrai. à excès 
de trois et autres (v. $ 1.1). C’est pourquoi les systèmes numériques 
font appel à des convertisseurs de codes qui assurent la traduction de 
l'information d'une forme dans une autre. 

La structure la plus simple est celle d’un convertisseur de nombres 
binaires purs À = a; . - . a,a, en code inrerse B = b,b,,... b,b,, 
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qui traduit, conforméinent à la signification du bit de signe Z, un 
nombre négatif (Z = 1) en code inverse: B = À. alors qu’un nombre 
positif (Z = 0) est transmis à la sortie sans changement : B — À. 
Ainsi. dans chaque i-ième étage du convertisseur (i := 0,1.2, ..., k) 
est exécutée la fonction logique 


b; — Za; —- Za:. (3.8) 
Cette fonction est réalisée à l’aide d’un circuit OÙ Exclusif dont les 
variantes ont été traitées au $ 3.2. 


Les schémas logiques de tous les convertisseurs possibles de codes 
binaires (Tableau 1.1) peuvent s’obtenir par des méthodes décrites 


Co C1 | C2 Ca 


aa, \ 00 01 11 Ola,aX 00 O1 11 10 


oo In] Ji 


a;a> 00 01 11 10a 


oo! [II 1) 


Fig. 3.9. Tableaux de Karnaugh des fonctions co, c1. Co, Ca du convertisseur 
du code binaire pur en code complément 


au $ 3.1. Par exemple, pour un convertisseur à 4 positions du code 
binaire pur en code complément, on obtient, en utilisant le Tableau 
4.1 comme table de vérité, les tableaux de Karnaugh pour les fonc- 
tions de sortie Co, C1: Ce, C3 représentés sur la fig. 3.9. En réunissant 
les cellules sur les tableaux de Karnaugh (fig. 3.9), on trouve des 
expressions minimisées pour les fonctions de sortie: 


Co — do — 0 @ &, 
Ci = Go + Go = Go D G4 
Co = Ao@2 + Gi@2 + Gode = (ay + 3) D a, 
C3 = 1û3 ++ Qp03 + Gi03 + GotiG nas = (ao + a, + Q) © 83, 
où &,, &, .-. sont les chiffres du nombre binaire pur initial. La 


forme générale de la fonction de sortie pour le i-ième rang du con- 
vertisseur est la suivante: 


CG = (A + +... + Gi) ® (3.9) 


Les expressions obtenues pour les fonctions de sortie sont mises, 
comme il est indiqué au $ 3.2, sous une forme correspondant à la 
collection d'éléments choisis à l’aide desquels est réalisé le schéma 
du circuit logique. Comme le montre l'expression (3.9), la fonction 
de sortie d’un convertisseur se complique considérablement avec 
l'augmentation du numéro à du rang. C’est pourquoi pour convertir 
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en code complément des nombres à plusieurs bits (16, 32, etc.), il 
est plus économique du point de vue du nombre d’éléments et de 
composants nécessaires et de la puissance consommée de les traduire 
en code inverse et d’additionner ensuite un {4 au chiffre de poids 
le plus faible à l’aide d’un additionneur. 

On procède de la même façon pour l'établissement des convertis- 
seurs de codes décimaux codés binaire ($ 1.1). Dans ces conditions, 
on complète la définition des fonctions de sortie pour des combinai- 
sons indifférentes des variables d'entrée afin d'obtenir les expressions 
logiques les plus simples. Remarquons que la conversion des nombres 
décimaux codés binaire en code à excès de trois se fait souvent à 
l’aide d’un additionneur qui ajoute 11 (3 en binaire) aux chiffres de 
poids plus faible du nombre. 

Codeurs et décodeurs. — Le codage et le décodage figurent parmi 
les formes principales de transformation de l'information effectuée 
dans les systèmes numériques. On appelle codage la conversion d’un 
code binaire à M bits comportant Æ}, combinaisons indifférentes de 
variables d’entrée en un code à » bits qui lui correspond univoque- 
ment mais comporte un plus petit nombre de bits n << M et un 
plus petit nombre de combinaisons indifférentes de variables d’en- 
trée K, << K}y. Ainsi, le codage fait correspondre à chacun des 
(26 —_ K,,) combinaisons de travail des variables d'entrée un des 
(27 — K,) combinaisons de travail des variables de sortie, c’est-à- 
dire que (26 — K,,) = (2" — K,). Ceci signifie que le codage as- 
sure une « compression » de l’information en vue de sa transmission 
par un plus petit nombre de lignes de transmission grâce à une 
élimination complète (pour K, = 0) ou partielle (pour K, = 0) 
des combinaisons indifférentes. La transformation inverse, c'est- 
à-dire le rétablissement de l'information dans le code à M bits ini- 
tial avec Xy combinaisons redondantes, s’appelle décodage. Les 
organes fonctionnels servant à la réalisation de ces opérations portent 
le nom de codeurs et de décodeurs. Ils diffèrent par le nombre d'entrées 
et de sorties et s'appellent « codeur (décodeur) de M en n ». Le nom- 
bre maximal d’entrées d’un codeur ne dépasse pas le nombre de com- 
binaisons possibles de signaux de sortie: M < 2". Pour un décodeur, 
le nombre de sorties est respectivement n < 2". 

Dans les systèmes numériques les codeurs sont utilisés pour la 
transmission de l'information entre divers dispositifs (UES, UO, 
UC, UM), lorsque le nombre de lignes de transmission est limité, 
ainsi que pour la conversion en forme binaire des nombres introduits 
dans le système sous la forme décimale, octale ou sexdécimale. Par 
exemple, l’introduction de nombres décimaux se fait souvent par 
l’enfoncement d’une touche correspondante: i — 0, 1, 2,...,9 
sur le pupitre de commande. Dans ce cas, la conversion des nombres 
en forme décimale codée binaire se fait à l’aide d’un codeur combi- 
natoire « de 10 en 4 ». L’enfoncement d’une touche ferme la clé sur 
l’une de dix entrées du codeur et un signal x, = 0 est appliqué à 
cette entrée. Une touche non enfoncée assure à l’entrée x; = 1. La 
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Tableau 3.3 
Table de vérité d’un codeur « de 10 en 4 » (d’un décodeur «de 4 en 10») 


i Xo | X1 | Xe | x3 | xs xs X6 X7 Xe X9 a3 a2 a! ao 
| 
01 0!|1 1 1 1 1 1 1 1 1 0 0 0 0 
1 | 1 0 | 1 1 1 Î 1 1 1 1 0 0 0 1 
2| 1 1 101 1 1 1 1 1 1 0 0 1 0 
3 | 1 41 1 0 1 1 1 1 1 1 0 0 1 1 
4 1 1 1 1 0 1 1 1 1 1 0 1 0 0 
5 | 1 1 1 1 1 0 1 1 1 1 0 1 0 1 
6 | 1 1 1 1 1 1 0 1 { 1 0 1 1 0 
7 | 1 1 1 1 1 1 1 0 1 1 0 1 1 1 
8 | 1 1 1 1 1 1 1 1 0 1 1 0 0 0 
9 | 1 1 1 1 1 1 1 1 1 0 1 C 0 1 


table de vérité d’un tel codeur est donnée dans le Tableau 3.3. Le 
nombre de combinaisons indifférentes de variables d'entrée est égal 
à Kay —= (21 — 10). Grâce à l’élimination des combinaisons indif- 
férentes le nombre de variables de sortie est réduit à quatre, et le 
nombre de leurs combinaisons indifférentes à K, = 6 (combinaisons 
asäodiüp —= 1010, 1011, 1100, 1101, 1110, 1111). Un tel codeur cons- 
titue un des macroéléments des circuits LSI utilisés dans les microor- 
dinateurs. 

Le décodeur fournit à ses sorties les mintermes des variables 
d'entrée ou les inverses des mintermes, c’est-à-dire les maxtermes. 
Pour nr = 2M un décodeur est dit complet, car on obtient à ses sorties 
une combinaison complète de mintermes (maxtermes) de variables 
d'entrée. Par conséquent, l’expression logique pour la i-ième fonc- 
tion de sortie d’un décodeur complet est de la forme: 


F; = M; = M, ou F; = M, -: = My, (3.10) 
où m;, M; sont respectivement un minterme et un maxterme. Ainsi, 
un décodeur complet « de 3 en 8 » (Tableau 3.4) qui réalise les max- 


Tableau 8.4 
Table de vérité d’un décodeur « de 3 en 8» 


A B C Fo F1 Fa F3 Fa Fs Fe F; 
0 0 0 0 1 1 1 1 1 1 1 
0 0 1 1 0 1 1 1 1 1 1 
0 1 0 1 1 0 1 1 1 1 1 
0 1 1 1 | 1 0 1 1 1 1 
1 0 0 1 1 1 1 0 1 1 1 
1 0 1 1 1 1 1 1 0 1 1 
1 1 0 1 1 1 1 1 1 0 1 
1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 0 
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termes de trois variables a les fonctions de sortie suivantes: 


F,=A+B+C—=M;=m= ABC, 
F,=A+B+C=Ms=m= ABC, 
F,=A+B+C—-M;=m= ABC, 
F,=A+B+C=M,=m,— ABC, 
F,=A+B+C=M,=m,= AB, 
Fs=Â+B+C—M;:=m;=— ABC, 
F,=A+B+C—M,=me;= ABC, 
Fa=A+B+C=Mo=m+ ABC. 


Si la combinaison de mintermes (maxtermes) réalisés sur les 
sorties est incomplète, le décodeur correspondant est dit incomplet. 
Pour des décodeurs incomplets il existe des combinaisons indif- 
férentes de variables d’entrée 


qui peuvent être utilisées pour 7 Fo 

la minimalisation des fonctions eus) 

de sortie. Les séries modernes F [fr 

de microcircuits TTL réalisés 31] Fe 

sous forme de circuits MSI com- 

portent par exemple un déco- ri|] [Je 

deur incomplet « de 4 en 10 » 

qui est utilisé dans les organes F; 

d'entrée de 1 infor mation Poe Fig. 3.10. Indicateur à sept segments 
assurer l'indication décimale des chiffres décimaux 


ou l'impression des nombres 

décimaux codés en binaire. 

Le décodeur utilise à la sortie des éléments TTL à collecteur com- 
mun (v. fig. 2.32, c) qui ferment, lorsqu'un 0 logique est formé sur 
une sortie correspondante, un circuit électrique contenant les lampes 
indicatrices ou les enroulements de relais d’une imprimante numéri- 
que. Ainsi, le décodeur fonctionne conformément au Tableau 3.3, 
où a, à a4 sont des variables d'entrée. 

Un des organes fonctionnels largement utilisés, réalisés sous 
forme de microcircuits à moyen niveau d'intégration, est représenté 
par des décodeurs de codes décimaux codés binaire en code dit à 
sept segments. De tels décodeurs trouvent des applications dans les 
dispositifs d'indication visuelle des chiffres décimaux sur des ta- 
bleaux lumineux (fig. 3.10) utilisant des diodes électroluminescentes, 
des indicateurs à cristaux liquides, des tubes électroluminescents ou 
des tubes à vide. Le fonctionnement logique d’un tel décodeur est 
déterminé par le Tableau 3.5, où les désignations des fonctions de 
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Tableau 3.5 Tableau 3.6 


Table de vérité d’un décodeur à sept segments Table de vérité d’un 
| multiplexeur 


« de 4 en 1» 

aa| as | at | ao | Fo | F1 | Fa | Fs | Fa | Fs | Fe 

“| «| 
00100010 0010|1011 
0101011 141010!|1|1 1 1 
010|1 01010111 010111|10 0 0 À, 
0[0111110l1010!10111|110 0 1 4, 
0[410l0l110l101111101l0 1 0 4, 
0[11011l1011|10l1011l01l0 1 1 À, 
0 | 1 1 01011 01010100 
0 | 1 1 1 0101011 1 1 1 
110101010100 01010|0 
411010 11010101011010 


sortie correspondent aux sept segments F, à F4, de l'indicateur 
(v. fig. 3.10). Aux sorties du décodeur sont montés des éléments TTL 
à collecteur ouvert (fig. 2.32, d), si bien que le segment s'illumine 
lorsque la sortie correspondante est portée au potentiel bas: F; = 0. 

En plus des organes d'extraction de l'information les décodeurs 
sont également largement utilisés dans les organes de commande où 
ils fournissent à leurs sorties, conformément au code de micro-ins- 
truction ou à l'adresse, une combinaison de signaux de commande 
pour d’autres blocs du système. Des exemples de synthèse de circuits 
décodeurs sont donnés au $ 3.4. 

Multiplexeurs et démultiplexeurs ). — On appelle multiple- 
zeur un organe fonctionnel permettant de raccorder, pour la trans- 
mission de l'information, plusieurs lignes d’entrée sur une seule 
ligne de sortie. Le choix de telle ou telle ligne d'entrée À; se fait 
conformément au code d’adresse intervenu S,S, ... S'il y a n en- 
trées d'adresse, on peut réaliser M = 2" combinaisons de signaux 
d'adresse S,, dont chacune assure le choix de l’une des M lignes 
d’entrée. Le plus souvent on utilise les multiplexeurs « de 4 en 1» 
(M = 4, n =2), «de 8 en 1» (M = 8, n = 3), « de 16 en 1» 
(M = 16, n = 4). Si l’on admet l'existence de combinaisons redon- 
dantes de signaux d'adresse, on peut réaliser des multiplexeurs à 
tout nombre de lignes d'entrée M < 27. 

En se servant des données du Tableau 3.6 qui décrit le fonction- 
nement d’un multiplexeur « de 4 en 1 », on peut obtenir l'expression 
de sa fonction de sortie: 


F = Aa (SnS:) + A: (508) + 42 (5081) + 43 (SoS:), 


où les parenthèses indiquent les mintermes des variables d'adresse 
Sos Se 


1) Les multiplexeurs et les démultiplexeurs sont souvent appelés sélecteurs 
de données, ou commutateurs, ou encore interrupteurs sélectifs. 
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Sous sa forme générale la fonction de sortie d’un multiplexeur 
« de M en À » a pour expression 


M=1 


F= D, Am, (3.11) 
i=1 


où m, est le minterme de r variables d’adresse (n — log, M). Pour 
ua grand nombre M de lignes d'entrée le multiplexage peut s'opé- 
rer en montant plusieurs multiplexeurs en cascade pyramidale. La 


AoA:A2A; AA A6 A7 AsAgAoÂ11 A13A14 


Ais 


Fig. 3.11. Mise en cascade des multiplexeurs « de 4 en 1 » pour la réalisation 
des fonctions du multiplexeur « de 16 en 1» 


fig. 3.11 fournit un exemple de multiplexage « de 16 en 1 » par grou- 
pement en cascade des multiplexeurs « de 4 en 1 ». 

Pour le rétablissement de l'information multiplexée on utilise 
des démultiplezeurs qui envoient l'information, conformément à 
l'adresse reçue, vers l’une des M lignes de sortie (Tableau 3.7). Les 
autres lignes de sortie sont dans ce cas maintenues au 0 logique. Les 
fonctions de sortie d’un démultiplexeur « de 4 en M » sont de la 
forme 


F; = Ami. (3.12) 


Les multiplexeurs et les démultiplexeurs peuvent être réalisés à 
l’aide d'éléments de différents types par transformation des expres- 
sions logiques (3.11) et (3.12) suivant les règles données au $ 3.1. 
Des exemples de conception des multiplexeurs et des démultiplexeurs 
sont analysés plus loin au $ 3.4. 

Additionneurs. — Dans les systèmes numériques modernes l'opé- 
ration principale effectuée lors du traitement de l’information est 
l'addition ($ 1.1). C’est pourquoi le principal bloc fonctionnel est 
généralement un additionneur qui est utilisé également pour la sous- 
traction, la multiplication, la division, la conversion des nembres 
dans le code complément, dans le code à excès de trois et pour cer- 
taines autres opérations. 

La somme des nombres à plusieurs rangs s’obtient par leur ad- 
dition rang à rang avec report entre les rangs ($ 4.1). Aussi, le 
sous-ensemble principal des additionneurs à plusieurs positions est- 
il représenté par un additionneur monodigit cembinatoire qui effectue 
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l'addition arithmétique des nombres binaires à un bit Ai, B, et le 
report de la position précédente C; en formant aux sorties les va- 
leurs de la somme S, et du report vers la position suivante Ci; 


Tableau 3.7 Tableau 3.8 
Table de vérité d’un Table de vérité d’un 

démultiplexeur « de 1 en 4» additionneur monodigit 
Si So | Fo | F1 Fa F3 #1 B; C Si |Cis 
0 0 | A 0 0 0 
0 1 O | A 0 0 
1 0 0 0 A | O0 
1 1 0 0 0 A 


0 0 
0 0 
0 1 
0 1 
1 0 
1 0 
1 1 
1 1 


mORmOmO»O©O 
ROOMOMREE D 
à rh 2 On © © © 


(Tableau 3.8). Les fonctions S; et C;+, prennent après la minimali- 
sation la forme suivante: 


S,— A;B;C;+ ABC; + 4,B;C,; +4,B;C;=(4; ® B;) @C;; (3.13) 
Cisa= ABC + A;BiCi+ AiBiCi+ ABC; = 
= AB; + A,C;+ B;Ci. (3.14) 


Comme le montrent (3.13) et (3.14), l'expression de la fonction S; 
est plus compliquée que celle de la fonction C;+, parce que S:; est 
représentée sous la forme canonique disjonctive (FCD), c’est-à-dire 
qu'elle n’est pas minimisée. La fonction S; se réalise commodément 
à l’aide de deux circuits OÙ Exclusif que l’on appelle souvent demi- 
additionneurs. 

A partir des additionneurs monodigits on construit des addition- 
neurs à plusieurs positions (plusieurs chiffres). La structure la plus 
simple d’un additionneur binaire à r positions avec report séquentiel 
est représentée sur la fig. 3.12, a. 

Comme nous l’avons vu au $ 1.1, dans les calculateurs numéri- 
ques l'opération de soustraction se ramène à l'opération d’addition 
du nombre complémentaire restreint (code inverse) ou du nombre 
complémentaire vrai (code complément). C'est pourquoi les uni- 
tés arithmétiques utilisent en règle générale des additionneurs-sous- 
tracteurs universels qui effectuent ces deux opérations. La structure 
des additionneurs-soustracteurs dépend de l'algorithme de sous- 
traction choisi. 

La structure d’un additionneur-soustracteur utilisant pour la 
soustraction le code complément est indiquée sur la fig. 3.12, b. 
Les nombres introduits À (4,1 ... A4), B(B,1... B.B)) 
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et les résultats de l'opération S (S,_, ... S,S,) sont représentés 
dans le code complément s'ils sont négatifs (Z = 1) et dans le code 
binaire pur s'ils sont positifs (Z.=— 0). Le convertisseur en code 
inverse, réalisé au moyen des éléments OU Exclusif que l’on place 
à l'entrée de l’additionneur, invertit le nombre B (le diminuteur) 
lors de la soustraction (M = 1) et le laisse passer sans changement 
à l'entrée de l’additionneur lors de l'addition. Les bits de signe 


report cyclique 
a) b) 


Fig. 3.12. Structure d’un additionneur à nr positions (a) et d’un additionneur- 
soustracteur (b) 


Z,, Z8 des nombres À, B sont traités et additionnés d’une manière 
analogue en formant le bit de signe du résultat Z;. Si la soustraction 
se fait à l’aide du code inverse, les nombres À et B sont envoyés 
à l'entrée de l’additionneur-soustracteur (fig. 3.12, b) en code in- 
verse s’ils sont négatifs et en code binaire pur s'ils sont positifs. 
Le résultat de l'opération S se forme dans le même code. Pour ob- 
tenir un résultat correct, on introduit un circuit de report circulaire 
(8 1.1). 

On déduit de la fig. 3.12, b que l'utilisation du code complé- 
ment permet d’exclure le report circulaire. De ce fait, le temps 
d'exécution de l’opération se réduit de moitié parce que la répéti- 
tion de l’addition après l’arrivée du report circulaire dans le rang 
de poids faible n’est pas nécessaire. Mais la conversion des nombres 
dans le code complément exige de mettre en œuvre des cicruits con- 
vertisseurs plus compliqués. 

Un inconvénient sérieux des additionneurs avec report séquen- 
tiel est un grand retard de propagation (£-), du signal de sortie C, 
du circuit de report, lié à son passage successif à travers tous les 
additionneurs monodigits dont chacun présente un retard au report 
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tc- Il en résulte que (t-}, = ntc, alors que le retard à la formation 
du n7-ième rang de la somme est (fshn = ts + (n — 1)éc, où t$ est 
le retard de la somme de l'’additionneur monodigit. Lorsque le 
nombre de rangs est grand (nr > 4 à 8), les temps (tsh», (tc)n pren- 
nent des valeurs bien élevées, ce qui explique pourquoi dans les 
additionneurs on utilise habituellement des procédés de formation 
accélérée de retenue. | 


On utilise le plus souvent le procédé de formation simultanée 


de retenue pour plusieurs rangs. Dans ce cas on a conformément à 
l'expression (3.14) 


Ci = Gi+ PiCi= Pi+ Gi, (3.15) 


où on a introduit des fonctions auxiliaires G; = A;B;, P;, = 
— (4; + B;) telles que P;,G; = G;. Les signaux de retenu peu- 
vent alors être formés simultanément dans chaque rang en utilisant 
les expressions 


Cy= Go+ Polo = Po + GoCos 
Ca=Gi+ PiCi=Gi+ PGo+ P,P5Co = 


= P,+GCi= P,+ Gi (Po+ GoCo)r etc. 
Sous la forme généralisée on obtient 
Ciss= Gi PiGi + PiPinGio+ + PP; P2PiPCo— 
= Pi+ GiPii+ GiGiPiat + GG... Gi(Po+ Goo). (8.16) 


Pour la formation de retenues C,, C:, ..., C; il est nécessaire 
d'obtenir au préalable les fonctions P; et G; pour chaque rang. Ainsi 
qu'il ressort de l'expression (3.16), la complexité de la fonction et 
donc celle des circuits de formation de la retenue C;,, croissent 
rapidement lorsque i augmente, de sorte que le procédé considéré 
n'est utilisé que pour i< 4. La fonction S; s'obtient suivant l'ex- 
pression (3.14) sous la forme suivante: 


S;=(48B)@0C;=(2:86G;)0@0C;= 
= (PiGi) @ Ci=(Pi— Gi) - Ci. (3.142) 
Le schéma logique d’un additionneur avec report rapide (high 
speed ou ripple through carry) est montré sur la fig. 3.13, a. Les 
signaux de report appliqués au premier rang (C,) et obtenus à la 
sortie du quatrième rang (C;) sont représentés sous forme inverse, 


et la retenue C, est formée à l’aide des fonctions auxiliaires X, Y 
définies par les expressions (3.17): 


Pour l'établissement des additionneurs à plusieurs positions 
(n = 8, 12, 14, 16,...), les rangs sont réunis en groupes de deux ou 
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quatre bits. Suivant la rapidité de fonctionnement demandée on 
utilise un report séquentiel (série) ou rapide à l’intérieur des grou- 
pes et entre les groupes. On construit sous la forme de circuits MSI 
des additionneurs à deux bits avec report séquentiel et des addi- 
tionneurs à quatre bits avec report rapide. 

Pour organiser un report rapide entre les groupes de quatre rangs 
(microcircuits des additionneurs à quatre bits) on utilise des fonc- 


tions auxiliaires À, YŸ (v. fig. 3.13, a) formées dans chacun des 
groupes : 


X = G3G2G1Go= Go+ Gi Gt Ga, (3.17a) 
Y = Ps + GaP2+ GsG2P1+ GsGG1Po = 
= Gs+ P3G2+ PP2Gi+ PP2P:Po. (3.17b} 


Les reports entre les groupes sont produits à l’aide d’un circuit de 
formation de reports rapides qui réalise les fonctions suivantes: 


Ca — C4 _— YiÂ1 Ed Y1Co 
Con = Cs = Yoko + YoYaXri + XoŸ Co (3.18) 
Con = Cie = YsÂs + Y3Y2X + YsY 3} 1X3 + Y3Y 2100 


OÙ À y, Vus Âos Yo, - .« . sont des fonctions auxiliaires obtenues aux 
sorties des 1°, 2°, ... groupes. Les dispositifs de formation de 
retenue sont fabriqués sous la forme de circuits MSI. La fig. 3.13, b 
montre le schéma d’un additionneur à 16 bits réalisé au moyen 
d'additionneurs à 4 bits et d’un formeur de retenue. 

Ainsi, l'accroissement de la vitesse de fonctionnement des ad- 
ditionneurs par organisation du report rapide s'obtient au prix d'une 
complication de la structure, ce qui conduit à une augmentation 
de la puissance consommée et de la surface de la pastille. 


Blocs arithmétiques et logiques (BAL).— On appelle ainsi les blocs fonc- 
tionnels des systèmes numériques qui effectuent un ensemble donné des opéra- 
tions arithmétiques et logiques sur deux opérandes à plusieurs rangs. Le bloc 
arithmétique et logique est le principal bloc des unités opérationnelles de la 
plupart des systèmes numériques modernes. 

La collection d'opérations effectuées par un BAL dépend de son domaine 
d'utilisations envisagé. Le plus souvent les BAL exécutent 16, 8 ou 4 fonctions 
logiques, c'est-à-dire un ensemble complet de fonctions de deux variables ou 
une partie de cet ensemble comprenant les fonctions le plus souvent utilisées : 
conjonction, disjonction, inversion, OU Exclusif et autres. Les opérations arith- 
métiques sont effectuées dans les BAL sur la base des opérations logiques, de 
sorte que leur nombre est égal à celui de ces dernières. Parmi les opérations arith- 
métiques on trouve toujours l’addition et la soustraction. Les blocs arithmé- 
tiques et logiques fabriqués soit sous forme de microcircuits distincts, soit sous 
forme de macroéléments faisant partie des circuits LSI ou VLSI réalisent des 
opérations sur des opérandes à 2, 4, 8 et 16 bits. Pour le traitement des opé- 
randes à plus grand nombre de chiffres on monte en parallèle plusieurs BAL 
dont les entrées C, et les sorties C, de report peuvent être branchées en série 
(TRROEE séquentiel) de même que dans l’additionneur de la fig. 3.12. Pour accroître 
a rapidité de fonctionnement, les reports C, entre les BAL peuvent être obtenus 
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Tableau 3.9 
Combinaison d'opérations d’un BAL et de fonctions auxiliaires 


correspondantes 

Ma [Ms ÎMa |Mi use ques AE Sn CH P! 
01011|1|F2=0 F3 =1 plus C 0 1 
1101111|F;=4B F',=(4B) plus 1 plus Co AB 1 
0|[111|11|/F—A4B FA=(4B) plus 1 plus Co | 4B | 1 
1111111] F3—4 F3 = A plus 1 plus Co A 1 
0101110|F#—4B Fi =(4+B) plus Co 0 |4+B 
1101110|FS—8 F5 —(4+8B) plus (4B) 

plus © AB | A+B 
0[111|10|F—-4@B F4, = A4 plus B plus Co AB |A--B 
1111110|F:—-4+B F=(4+8) plus 4 plus Col À |A4+B 
01010|1|F;=4+8B Ff. =(4+8B) plus Co 0 |4+B 
1101011[F5=-4%8B F% = A plus B plus C; AB | A+B 
0!1|10|41|F1—8 F\0=(4+B) plus (4B) L 

plus Co AB | AtB 
1111011|F;:—=4+8 Fii=(4+8B) plus 4 plus C;| A4 |A4+B 
0101010! 7F1:—4 Fi=A plus Co 0 | A 
1101010|F# 7.8 F18= A plus (4B) plus C, | AB | À 
01[1|10|0|F14—4B Fii— À plus (AB) plus Co | AB | A 
1111010) Fi5—1 F5= À plus À plus C, A A 


à l’aide de formeurs de retenues décrits plus haut. Dans ce cas les unités arith- 
métiques et logiques (UAL) à plusieurs positions ont une structure analogue 
à celle de la fig. 3.13, b, où les additionneurs sont remplacés par des microcir- 
cuits de blocs arithmétiques et logiques à quatre positions. Le choix de l’opé- 
ration à exécuter se détermine par la combinaison de signaux agissant sur les 
entrées de commande Mo, M, . .., Mm-1, dont le nombre est m = log, N,, 
N, étant le nombre total d’opérandes. 
Le Tableau 3.9 indique à titre d'exemple une combinaison type contenant 
16 opérations logiques (FL) et 16 opérations arithmétiques (FA) effectuées sur les 
nee A et B par des microcircuits BAL fabriqués en série à partir des 
éléments TTL et ECL. Lors de l'exécution des opérations arithmétiques on tient 
compte de la valeur de la retenue C, reportée au rang de poids le plus faible du 
bloc BAL. Le type d'opération à effectuer (logique ou arithmétique) est donné 
ar la valeur du signal de commande M,. Les autres signaux de commande 
M, à M,) déterminent le choix de l’une de 16 opérations ns Remarquons 
que la combinaison d’opérations arithmétiques comprend la conversion de l’opé- 
rande À en code complément (opération FA pour C, = 0)et la duplication — 


? 


multiplication par deux — de l’opérande À (opération F15 pour C, = 0), c'est-à- 
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dire le décalage de À vers la gauche de un rang. Ainsi, l'utilisation de tels BAL 
permet de réaliser d’une façon assez simple pratiquement toutes les transfor- 
mations arithmétiques et logiques de l'information. 

Afin de simplifier les BAL, les opérations arithmétiques FA sont réalisées 
sur la base des fonctions logiques Fr, conformément à l'expression 


Fai = Fnic Ci = Fi ® Ch (3.19) 


OÙ Fay = f (Air Bis Ci), Fri = f (Ai, B3) sont les fonctions arithmétiques et 
logiques réalisées sur les i-ièmes rangs, C, est le report arithmétique du rang 
précédent. L'opération arithmétique le plus fréquemment effectuée étant l'addi- 
tion, la structure d'un BAL est conçue de telle sorte que cette opération puisse 
être exécutée le plus rapidement possible et à l’aide d'un nombre minimal 
d'éléments logiques utilisés. Aussi, utilise-t-on dans les BAL des méthodes de 


Fig. 3.14. Structure d’un bloc arithmétique et logique à formation parallèle (a) 
et série (b) des fonctions auxiliaires et logiques 


formation rapides de retenue en obtenant à cet effet, dans chaque rang, des fonc- 
tions auxiliaires P; et G; définies lors de l'exécution de l'opération d’addition 


par l'expression (3.15): P; = P;, G; = G;. La forme des fonctions P;, G; = 


= f (4, Bi, My, +. , Mm-1) dépend de la combinaison de signaux de com- 
mande, c'est-à-dire de l’operation arithmétique à effectuer. Par exemple, pour 
chacune des opérations arithmétiques du bloc BAL, indiquées dans le Tableau 
3.9, il existe une combinaison correspondante de fonctions P;, G; donnée égale- 
ment dans ce tableau. 

La structure générale d’un bloc BAL est représentée sur la fig. 3.14, a. 
Chaque étage du BAL comporte des circuits de formation de fonctions logiques 
(CFFL) et de fonctions auxiliaires (CFFA). Lors de l'exécution des opérations 
arithmétiques (M, = 0), le circuit de formation de retenue (CFR) assure une 
obtention rapide de retenue C; pour tous les étages du bloc BAL. Lors de l’exé- 
cution des opérations logiques (M, — 1), toutes les retenues C,; = 0. Les fonc- 
tions logiques F1, peuvent s’obtenir à partir de P;, G; à l’aide de l'expression 


Fri=POGi= Pic Gi,=PiG,-=P:+6!. (3.20) 


La structure du bloc BAL s’en trouve simplifiée et prend la forme représentée, 
sur la fig. 3.14, b, où les CFFL sont des circuits qui réalisent, suivant (3.20), 
la fonction OU Exclusif ou d’Inhibition. Les circuits entrant dans la composition 
du bloc BAL (CFFL, CFFA, CFR, OÙ Exclusif) sont étudiés à l’aide des métho- 
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Fig. 315, Schéma logique d’un bloc arithmétique et logique 


des exposées aux $$ 3.1 et 3.2. La réalisation de blocs BAL à plusieurs positions 
(n> 4) exige d'utiliser plus de 70 éléments ET-NON ou OU-NON. 

La fig. 3.15 montre à titre d'exemple le schéma logique du bloc BAL à qua- 
tre positions qui exécute les opérations indiquées dans le Tableau 3.9. Ce schéma 
correspond à la structure représentée sur la fig. 3.14, b et est commode à réaliser 
à partir de différentes modifications des éléments TTL ($ 2.1). Les circuits OU 
Exclusifs utilisés aux sorties du bloc BAL sont décrits au $ 3.4. Les CFFL qui 
assument la fonction Inhibition (inversion de l'implication) sont conçus à l’aide 
d'une porte à transistor, branchee comme l'indique la fig. 3.5 pour l'exécution 
de l'opération d’implication, et suivie d'un inverseur. 

Circuits de comparaison (comparateur: binaires). — La comparaison des 
opérandes dans les organes de commande des systèmes numériques se fait à l'aide 
de comparateurs binaires. La variante la plus simple des comparateurs est cons- 
tituée par des circuits déterminant l'égalité de deux opérandes. L'égalité des 
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opérandes monodigits se détermine à l’aide de l'opération logique Equivalence 
(v. Tableau 1.6): 


F={ 1 pour A=B. 
7 VO pour 4 & B. 


Des exemples de circuits permettant de réaliser l'opération Equivalence ont 
été donnés au $ 3.3. Pour établir l'égalité des opérandes à plusieurs bits on 
effectue l'opération de conjonction des résultats de comparaison des bits dis- 
tincts: 
Fn=FoFi +. Fn-1=(40B0+ 40 Bo) (41B1+ 

+ 4181) ... (4n-1Bn-1+ An-1Bn-1) = 

= Fo+ Fit + Fr =(40B+ 4080) + 

+ (41B1+ 4181) + +. +(4n-1Bn-1 + An-1Bn-1). (3.21) 


Les circuits de comparaison servant à déterminer l'inégalité des opérandes 
A et B à n bits sont plus compliqués: 


__f1 pour 4>B, 4 pour A<B, 
F={6 pour A< B dés He | O0 pour 4>B. 


Dans le cas des opérandes monodigits 4, et B,, la fonction de comparaison se 
réalise à l’aide des opérations d’Inhibition (v. Tableau 1.6): 
Fo= 4oBo Ho%= A5Bo: 
Pour des opérandes à deux bits À — (4,45) et B = (B,B;), les fonctions d’iné- 
galité F, et H, se déterminent par la table de vérité (Tableau! 3.10). En minimi- 
Tableau 3.10 


Table de vérité d’un 
circuit de comparaison de 
deux nombres à deux bits 

(4140) et (B:Bo) 


A1 Ao | B1 | Bo | F1 | H1 
0 0 0 0 0 Ô 
0 0 | O 1 0 | 1 
0 0 1 0 | O 1 
0 0 1 4 0 | 
0 1 0 | O0 1 0 
0 1 0 | 1 0 | O0 
0 | 1 0 | O 1 
0 1 1 1 0 1 
1 0 0 | O 1 0 
1 0 | 0!|1 1 0 
1 0 1 0 | O 0 
1 0 | 1 1 0 1 
1 1 0 | 0 1 0 
1 1 0 1 1 0 
1 1 1 0 1 0 
1 1 1 1 0 | O 
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ee les expressions des fonctions à l’aide de diagrammes de Karnaugh, on 
obtient 


Fi= A1B1+ 4140Bo<+ AoBoB1= 41B1 + (4181) Fo 
H;= A1B1+ 4140B0+ B140Bo= A1B1+ (418) Ho. 


Les fonctions de comparaison des opérandes à n bits se représentent d'une ma- 
nière analogue : 


Fn1= An-1Bn-1+(4n-1Bn-1) Fnee=(An-1Bn-1) Fn-2 (An-1Bn1); (3.22) 
Hn1 Abri + (An-1Bn-1) Hn- — (An-1Bn-1) Hn-se (4 n1Bn=-1) (3.23) 


OÙ Fn-3 Hn-2 sont les fonctions de comparaison de (n — 1) bits de poids plus 
faible. Suivant les expressions (3.22) et (3.23), la comparaison des opérandes 
peut se faire successivement à partir des bits de poids le plus faible 4,, B,. Un 


a) b) 
Fig. 3.16. Comparateurs à structure en série (a) et en parallèle (b) 


exemple de comparateur à plusieurs bits à structure série, réalisé conformément 
à l'expression (3.22), est fourni par la fig. 3.16, a. La durée totale de formation 
du signal F est‘égale pour ce circuit à tF — 2nt,4. Lorsque le nombre de bits 
est grand (n > 4 à 8), les comparateurs à structure série sont donc peu rapides. 

Dans les comparateurs rapides on réalise une comparaison simultanée 
(parallèle) de tous les bits des opérandes conformément aux expressions (3.22a) 
et (3.23a). Ces expressions s'obtiennent à partir des (3.22) et (3.23) par intro- 
duction des fonctions F,-e, Fn-s - + +, Fo OÙ Has Hn-s + -., Ho: 


Fn-1 — An-1Bn-1 ou 5 (An-1Bn-1) (4 ons) +... 


+ (4n-1Bn-1) (An-2Bn-2) + «+ (42B2) (4183) (AoBo);: (3.22a) 
Hn1= An-1Bn-1+(4n-1Bn-1) (An-2Bn-2)+ . 
..+(4n-1Bn-1) (An-2Bn-2) ++ (42B3) (41B1) (4oBo). (3.23a) 


Le schéma d’un comparateur à 4 bits à structure parallèle est représenté sur 
la fig. 3.16, b. Pour le comparateur à structure parallèle, la durée de formation 
du signal F est égale à t} — 4t,4 quel que soit le nombre de bits. Mais ce schéma 
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exige d'utiliser des éléments logiques ayant (7 + 1) entrées, dont la réalisation 
avec n > 4 à 8 présente des difficultés. C'est pourquoi on produit sous la forme 
de circuits MSI des comparateurs à structure parallèle à 4 et à 8 bits. 


Matrice logique programmable (MLP). —— C'est une matrice 
d'éléments d’un seul type placés sur une même pastille, dont les 
interconnexions (programmation de MLP) se font de telle sorte que 
soit assurée l'exécution d’une combinaison donnée de fonctions. 

Les fonctions de sortie sont données sous la forme canonique 
disjonctive minimisée (FCDM), de plus, pour simplifier la MLP, 
les fonctions à réaliser sont minimisées conjointement. La structure 
d’une MLP comporte deux étages d'éléments logiques (fig. 3.17). 
Les éléments du premier étage élaborent des conjonctions nécessaires 
des variables d'entrée qui font partie des FCDM des fonctions de 
sortie. Ainsi, le premier étage fonctionne comme un décodeur. Les 
éléments constituant le second étage assument la disjonction des 
termes conjonctifs obtenus, en formant des fonctions de sortie don- 
nées. Le nombre d'éléments utilisés dans le premier étage est égal 
au nombre total de différents termes conjonctifs figurant dans les 
FCDM de toutes les fonctions de sortie. Le nombre d'éléments du 
second étage est égal au nombre de fonctions de sortie. Le nombre 
de variables intervenant dans un seul terme conjonctif est tout au 
plus égal au nombre d'entrées M des éléments du premier étage. 
Le nombre maximal de termes conjonctifs dans une fonction de 
sortie est limité par le nombre d'entrées M des éléments du second 
étage. 

Ainsi, une matrice logique programmable contenant un nombre 
suffisamment grand d’éléments à entrance M et à sortance W élevées 
peut réaliser toute combinaison de n'importe quelles fonctions de 
n variables, c'est-à-dire présente de larges possibilités logiques. En 
même temps la simplicité et l’homogénéité de structure de ces ma- 
trices les rendent bien commodes pour la réalisation intégrée. Les 
MLP sont largement utilisées dans différents dispositifs numéri- 
ques pour la formation de signaux de commande nécessaires à l'exécu- 
tion d’une instruction ou d’une autre. Le nombre d’entrées d’une 
MLP est égal au nombre de rangs de l'instruction appliquée, le 
nombre de ses sorties, au nombre de signaux de commande des 
blocs fonctionnels qui exécutent ces instructions. Le plus souvent 
les MLP font partie de circuits LSI ou VLSI (par exemple, des micro- 
processeurs) comme leurs macroéléments, mais, dans certains cas, 
elles sont produites sous la forme de microcircuits distincts. 

Le nombre et la forme des fonctions fournies sur les sorties d’une 
MLP dépendent de la structure concrète du dispositif numérique. 
Dans le cas général, les MLP sont fabriquées sous la forme de ma- 
trices d'éléments logiques dont une partie est utilisée pour la réali- 
sation d’une combinaison donnée de fonctions. Par exemple, la 
MLP schématisée sur la fig. 3.17, a peut réaliser une combinaison 
contenant jusqu’à 8 fonctions de sortie qui font intervenir jusqu'à 
146 termes conjonctifs différents. 
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La programmation des MLP en vue de l’exécution des fonctions 
déterminées consiste à élaborer la topologie correspondante des 
interconnexions métalliques. La fig. 3.17, a montre la réalisation 
de la collection de fonctions suivantes: 


F,= ABCD + ACD + ABD, 
F,=CD+ACD, 

Fe=ÂABCD+ ABD+ BCDE, 
F,= ACDE + ABCE + ABCD, 
F,=— ABD + ABD + ABCD, 
F, = AB + ACD + ABDE + ABCD. 


Le plus souvent les interconnexions des éléments de la MLP, qui 
assurent l'obtention sur les sorties de la collection donnée de fonc- 
tions, sont réalisées au cours de la fabrication du microcircuit à 
l’aide d'un cliché spécialement étudié à cet effet. 

Un autre procédé de programmation des MLP consiste à utiliser 
des barrettes fusibles pour obtenir des connexions nécessaires entre 
les éléments. Ces barrettes sont intercalées dans les connexions entre 
les éléments et se détruisent (« grillent ») lorsqu'elles sont soumises 
à des signaux électriques externes suffisamment forts. La program- 
mation de telles MLP s'effectue par application d’un système cor- 
respondant de signaux extérieurs, ce qui a pour effet de détruire 
des connexions inutiles et de laisser intactes celles qui permettent 
de réaliser les fonctions données. La fig. 3.17, b fournit un exemple 
d'une telle MLP. Le premier étage de cette MLP est constitué par 
des arrangements de diodes qui réalisent l'opération de conjonction 
(de même que dans les éléments DTL), le second étage, par des émet- 
teurs-suiveurs dont les sorties câblées réalisent l’opération de dis- 
jonction (de même que dans les éléments ECL). Les éléments OÙ 
Exclusif branchés sur les sorties permettent d'obtenir une valeur 
tant inversée que non inversée de la fonction de sortie. Ün inverseur 
complexe (v. $ 2.1) monté à la sortie assure une grande sortance 
et une haute rapidité lors du fonctionnement avec une charge ca- 
pacitive. Les inverseurs prévus sur les entrées permettent d'obtenir 
des valeurs inverses et non inverses des variables d'entrée. 

Le problème principal qui se pose lors de la conception de la 
structure et du schéma d'une matrice logique programmable con- 
siste à effectuer conjointement la minimalisation de toutes les fonc- 
tions de sortie, et ceci dans le cas où le nombre de fonctions et de 
variables d'entrée atteint plusieurs dizaines, alors que celui de 
termes conjonctifs utilisés peut aller jusqu’à plusieurs eentaines. 
Dans un tel cas, la minimalisation par décomposition des fonctions. 
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et à l’aide des diagrammes de Karnaugh s'avère bien fastidieuse 
et peu efficace. C’est pourquoi on a élaboré pour Ja minimalisation 
des fonctions réalisées par les MLP des méthodes et des programmes 
spéciaux que l’on réalise sur des ordinateurs rapides. 


$ 3.4. Conception des microcircuits numériques combinatoires 


En appliquant les méthodes de conception de la structure logique 
et du schéma électrique exposées aux $ 3.1 et 3.2, nous considérons 
ci-dessous quelques exemples d’élaboration des schémas typiques 
des organes combinatoires. 

Conception des circuits OÙ Exclusif. — Comme il a été dit au 
$ 3.3, les circuits de ce type sont largement utilisés dans les con- 
vertisseurs de codes, additionneurs, blocs arithmétiques et logiques, 
ainsi que dans d’autres organes combinatoires. Pour pouvoir réaliser 
l'opération OÙ Exclusif à l’aide de différentes bases d'éléments, 
mettons la fonction initiale F4 = AB + AB (\. Tableau 1.6) sous 
des formes différentes conformément au $ 3.1. 

En cas d'utilisation des éléments ET-NON on obtient 


Fs= AB+ AB= (AB) (AB). (3.24a) 


Le schéma logique construit d’après l'expression (3.24a) est repré- 
senté sur la fig. 3.18, a. Comme le montre cette figure, pour obtenir 


des valeurs inverses des variables À, B on branche des inverseurs 
aux entrées du circuit. En faisant usage des égalités logiques AB — 
= À (AB) et AB = B (AB), on déduit à partir de (3.24a) la forme 
suivante de la fonction F;: 


F,= A (AB) B (AB). (3.24b} 


La structure de la fig. 3.18, b correspondant à l'expression (3.24b)} 
a un élément de moins que la structure de la fig. 3.18, a. 

Si l'on fait appel aux éléments ET-OU-NON, OUÙ-NON, la 
relation (1.18) permet d'obtenir pour la fonction F, les expressions 
suivantes : 


F;,=AB+AB—(A+B)+(A+8B). (3.24c) 
Les schémas structurels correspondant à ces expressions sont re- 
présentés sur les fig. 3.18, cet d. Si les sorties des éléments OU-NON 


peuvent être reliées entre elles pour réaliser l'opération OÙ cäblé, 
la mise de la fonction F, sous la forme 


F.=AB+AB=(Â+B)+(1+E) (3.24d) 


permet d'obtenir la structure montrée sur la fig. 3.18, e. 
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Lorsqu on utilise des inverseurs à plusieurs sorties et l'opération 
ET câblé, il convient de mettre la fonction F, sous la forme 


F,= AB+ AB —(AB) (AB). (3.24e) 


La structure qui correspond à cette expression est celle de la 
fig. 3.18, f. 

Si dans les structures représentées sur les fig. 3.18 on remplace 
les éléments ET-NON par OU-NON et vice versa, le OU câblé par 


Fig. 3.18. Réalisation de l'opération OU Exclusif à l’aide des éléments ET-NON 
(a, b), ET-OU-NON (c), OU-NON fd), OU-NON, OU cäblé (e), NON, ET câblé (/) 


le ET câblé et vice versa. l'élément ET-OU-NON par l'élément OUÙ- 
ET-NON, on obtient des circuits réalisant la fonction Equivalence 
Fo — Fe. 

En appliquant la méthode de conception par éléments et en 
utilisant les variantes de schémas examinées aux $ 2.1 à 2.9, il 
n’est pas difficile de construire à partir des structures obtenues 
(v. fig. 3.18) un schéma électrique réalisant l'opération OÙ Ex- 
clusif (ou Equivalence). La réalisation de ces opérations nécessite 
4 ou 5 éléments logiques réunis en deux ou trois étages mis en série. 
Les circuits ainsi obtenus consomment donc une puissance (4 à 5) P, 
occupent sur la pastille une surface (4 à 5) A,, et ont une durée de 
commutation (2 à 3) tpa, où P, Aey, tpa Sont respectivement les 
valeurs de la puissance, de la surface et du temps de propagation 
des éléments constitutifs. 

Des paramètres sensiblement plus élevés des circuits peuvent 
être obtenus en utilisant la méthode de conception par composants 
($ 3.2) qui permet de construire plusieurs variantes de schémas 
des circuits OÙ Exclusif. 

En appliquant le théorème de De Morgan, on obtient à partir 
de l'expression (3.24a) la forme conjonctive inverse de la fonction 
F3 (v. Tableau 3.2): 


Fs= (AB) (AB) = (À + B) (4 +B). (3.241) 
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Un transistor bipolaire utilisé en porte et piloté par la base et par 
l'émetteur fournit sur sa sortie de collecteur la fonction logique 
d'implication (v. fig. 3.5). En appliquant la méthode des graphes 
de courant pour la synthèse du circuit ($ 3.2), on obtient un graphe 
de courant (fig. 3.19, a) correspondant à l'expression (3.25f). En 
faisant usage, conformément au Tableau 3.1, des schémas des élé- 
ments fonctionnels de potentiel-courant réalisés à l’aide des com- 
posants suivants: les transistors n-p-rn comme portes de courant 


*E 


F6 


a) b) 


Fig. 3.19. Graphe de courant (a).et électrique d’un élément OÙ Exclu- 
sif (b 


PCI, la réunion câblée comme concentrateur de courant CC1 et 
les résistances comme générateurs de courant GC,;, on obtient le 
schéma de la fig. 3.19, b. La puissance consommée, la surface et 
la durée de commutation de ce circuit sont à peu près les mêmes que 
celles de l’élément ET-NON à inverseur simple, c’est-à-dire trois 
à quatre fois plus petites que dans le cas des circuits des fig. 3.18, a 
et b réalisés au moyen des mêmes éléments TTL. Pour élever l’im- 
munité aux bruits, la sortance et la rapidité de fonctionnement avec 
une charge capacitive importante, le circuit considéré peut être 
équipé d’un inverseur complexe comme dans les éléments TTL. 

Pour la synthèse d'un circuit ECL réalisant l'opération OU 
Exclusif utilisons la méthode décrite au $ 3.2. A partir de l’expres- 
sion (3.24c) on obtient la forme canonique conjonctive minimisée 
(FCCM) de la fonction (v. Tableau 3.2) 


Fe=(4+B)(4+B)=W;W2. (3.248) 


Les termes disjonctifs W, = (4 + B)et W, = (4 + B) sont réali- 
sés sur les sorties non inverseuses de deux commutateurs de courant, 
alors que la conjonction est effectuée à l’aide du concentrateur de 
courant CC1 qui réunit les sorties des commutateurs. Le graphe de cou- 
rant correspondant est montré à la fig. 3.20, a. Pour passer du graphe 
de courant au schéma, utilisons la réunion câblée comme concen- 
trateur CC1 et des transistors n-p-r comme portes PC1. Les tran- 
sistors de référence dont la base est soumise à la tension £, ont les 
bases communes et les collecteurs communs, si bien qu'ils peuvent 
étre réunis en un seul transistor à deux émetteurs T7, (fig. 3.20, a). 
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Etant donné que pour toute combinaison de variables logiques À 
et B le courant qui parcourt le fixateur FP n'excède pas Z, (le courant 
fourni par un seul générateur GC), ce fixateur peut être constitué 
par une résistance (v. $ 3.2). Pour des valeurs suffisamment grandes 
de l’excursion logique (U, Æ 0,8 V) et de la tension d'alimentation 
(£ = 5 V), les générateurs GC1 à résistances assurent une stabilité 
du courant 7, suffisante pour le fonctionnement normal du circuit 
dans des conditions typiques pour les microcircuits ECL : T = — 10 
à +70 °C. ek = + 5 %. On obtient ainsi le circuit schématisé par 
la fig. 3.20, b. 

Ce schéma contient moins de composants (de une résistance et 
de un transistor) que le schéma de la fig. 3.18, d réalisé à l’aide des 


Fig. 3.20. Graphe de courant (a) et schéma électrique (b) réalisant la fonction 
OU Exclusif à l’aide de portes ECL 


éléments ECL, de plus, tous les transistors TZ d'entrée ayant des 
collecteurs communs sont placés dans une région nr isolée commune. 
Il en résulte une réduction considérable (de 20 à 25 %) de la surface 
occupée par le circuit sur la pastille. Un fixateur de potentiel FP à 
transistor (émetteur-suiveur), prévu à la sortie lorsque les excursions 
logiques U, > 0,5 V, assure un décalage de niveaux U° et U! afin 
de prévenir la saturation des transistors utilisés dans le circuit 
($ 2.3). 

Lorsqu on envoie aux entrées les variables C et D au lieu de 
A et B, le circuit de la fig. 3.20, b réalise l'opération OU-ET: 
F = (4 + B)(C + D). Dans ce cas il est nécessaire de faire appel 
à un fixateur de potentiel à diode et à résistance (traits interrompus 
sur la fig. 3.20, b) pour assurer une valeur constante du niveau 
UT = — 2U* tant pour À = B = C = D = 0, lorsque le fixa- 
teur est parcouru par le courant de deux générateurs GC1. que pour 
(4 + B) & (C + D), lorsqu'il n’est parcouru que par le courant 
d’un seul des GC. 

Pour la synthèse d’un circuit ECL multi-étages, qui réalise 
l'opération OÙ Exclusif, utilisons la forme conjonctive de la fonc- 
tion (3.24g). Suivant la méthode de synthèse décrite au $ 3.2, le 
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terme disjonctif W, est réalisé sur la sortie inversée du premier com- 
mutateur du 2° étage, et le terme W., sur la sortie inversée du deu- 
xième commutateur du 2° étage si l'on envoie la variable À aux 
entrées de base de ces commutateurs et respectivement les fonctions 
Y;, = Bet Y? = B en provenance des sorties du 1% étage à leurs 
entrées d'émetteur. Les fonctions Ÿ'\ et Ÿ sont réalisées sur les 
sorties inversée et non inversée du commutateur du 1°" étage si la 
variable B est appliquée à son entrée. La conjonction des termes 
W, et W, s'effectue, de même que dans le circuit de la fig. 3.20, 


Fig. 3.21. Graphe de courant (a) et schéma électrique (b) réalisant la fonction 
OU Exclusif à l’aide d’une porte ECL à deux étages 


par réunion des sorties des commutateurs du 2° étage à l’aide du 
concentrateur CC1. Il en résulte un nouveau graphe de courant re- 
présenté sur la fig. 3.21, a qui comporte des fixateurs FP addition- 
nels montés à la sortie du circuit et à l’entrée du 1°" étage et servant 
à assurer la réalisation des conditions concernant les potentiels de 
basculement (3.3a). Pour le passage du graphe de courant au schéma 
électrique (fig. 3.21, b), on utilise la réalisation cäblée du concen- 
trateur CC1 et le fixateur de potentiel FP à résistance qui est branché 
sur le concentrateur. Pour assurer une stabilité exigée du courant, 
dans les circuits ECL multi-étages on utilise des générateurs de cou- 
rant à transistors ($ 2.3). Comme fixateurs de potentiel FP placé- 
à la sortie du circuit et à l’entrée du 2° étage, on utilise des émet- 
teurs-suiveurs. 

Le circuit ECL à deux étages ainsi obtenu (v. fig. 3.21, b) se 
caractérise par les mêmes valeurs de la puissance consommée 1) 
et de la durée de commutation que celles d’un seul élément OU-NON 
en ECL mais par une surface à peu près double occupée sur la pastil- 


1) La puissance des émetteurs-suiveurs utilisés comme fixateurs de poten- 
tiel aux entrées des étages inférieurs des circuits ECL multi-étages est nettement 
inférieure à celle du commutateur de courant: Pes # (0,2 à 0,3) Pce- 
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le. À la différence des circuits schématisés sur les fig. 3.18, e et 3.19, b 
le circuit considéré n'exige pas d'utiliser des inverseurs pour obte- 
nir À et B. Ceci signifie que l’utilisation de ce circuit permet de 
réduire d'environ de quatre fois la puissance consommée et de deux 
fois la durée de commutation et la surface occupée. Dans le cas où 
l’on envoie aux entrées tant les variables 4, B que leurs inverses 
A, B ?), il peut être préférable d'utiliser le circuit de la fig. 3.20, b 
qui occupe sur la pastille une surface plus faible que le circuit de la 
fig. 3.21, b. 

Ainsi, en faisant usage des diverses formes de représentation de 
la fonction donnée et des méthodes de synthèse décrites au $ 3.2, 
on peut obtenir plusieurs variantes différentes du schéma électri- 
que et, en effectuant une analyse comparative, choisir la meilleure 
d'entre elles. 

Conception des circuits de décodage. — Considérons les parti- 
cularités que présente la conception des circuits de ce type sur des 
exemples d’un décodeur complet « de 3 en 8 » (v. Tableau 3.4) réa- 
lisé à l'aide des éléments ECL et d’un décodeur binaire-décimal 
incomplet « de 4 en 8 » (v. Tableau 3.3) réalisé au moyen des éléments 
TTL. 

Le décodeur « de 3 en 8 » réalise sur ses sorties les fonctions logi- 
ques F, à F, qui sont des maxtermes de trois variables À, B, C. 
Chacune de ces fonctions peut être obtenue sur la sortie directe de 
l'élément OU-NON/OU en ECL si l’on envoie à ses entrées des varia- 
bles correspondantes ou leurs inverses. La structure Dee 4 un 
décodeur équipé d'éléments ECL aura l'aspect de la fig. 3.22, a. 
L'utilisation d’un élément ECL multi-étages permet de simplifier 
fortement la réalisation du décodeur. Dans ce cas, en appliquant la 
méthode de synthèse des schémas décrite au $ 3.2, on commence par 
obtenir un graphe de courant du circuit ECL à trois étages. Confor- 
mément aux expressions (3.8), le commutateur de courant du 1° 
étage réalise sur ses sorties inversée et non inversée les fonctions 


Y!= Cet Y? = C; deux commutateurs de courant de 2° étage four- 
 . les fonctions Ÿ} — BY'— — (B + C), Yi = BY: = (B +C), 


Yi = 2=(B+C), Yo — BY: = (B + C);, quatre commuta- 
teurs rh courant du 3° étage donnent les fonctions F, à F3. 
passer du graphe de courant à un schéma électrique (fig. 3.22, b), 
on utilise des variantes de réalisation des EFPC typiques pour les 
microcircuits ECL : les fixateurs EP à résistance branchés sur les 
sorties des commutateurs de courant de l'étage supérieur ; les fixa- 
teurs EP à transistors (émetteurs-suiveurs) pour la réduction des 
niveaux U®, UT à la sortie du circuit ; les fixateurs à transistor et à 
transistor et à diode (émetteurs-suiveurs) aux entrées des commuta- 


1) Les inverses des variables pe euvent s'obtenir en utilisant les sorties syme- 
triques des éléments ECL ou des bascules équipant des organes précédents qui 
fournissent des ‘signaux appliqués aux entrées du circuit considéré. 
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teurs des 1% et 2° étages pour l’adaptation des seuils de bascule- 
ment Ver = — Ego = — (Eos + U*) et Ves= — En = —(E0+U*) 
et des niveaux U°, U1 des signaux d’entrée; des générateurs de 
courants à transistors GC1 dans les circuits d'émetteur des com- 
mutateurs et des émetteurs-suiveurs d'entrée (d'adaptation). 

Le schéma du décodeur montré à la fig. 3.22, b se caractérise par 
des valeurs de la puissance P et de la durée de propagation é,4 
approximativement égales à celles d’un seul élément OU-NON/0O 
en ECL !) et occupe sur la pastille une même surface que celle de 
quatre éléments ECL. De ce fait, par rapport au décodeur de la 
fig. 3.22, a réalisé à l’aide des éléments ECL à étage unique, le 
circuit considéré consomme une puissance dix fois plus faible, est 
deux fois plus rapide et occupe une surface sur la pastille de deux 
à trois fois plus petite. Ainsi, quand la tension d'alimentation Æ£ = 
= 5 V, ce qui permet d'utiliser des circuits ECL ayant un nombre 
d'étages jusqu’à L. = 3, il convient d'employer le circuit de la 
fig. 3.22, b qui offre des performances nettement plus élevées. 
Pour des tensions d’alimentation Æ = 2 à 3 V, lorsque le nombre 
d’étages dans les circuits ECL ne peut pas dépasser L, = 1 (v. $ 2.3), 
le décodeur est réalisé à l’aide des éléments OU-NON/OU suivant 
la structure de la fig. 3.22, a. 

En réalisant un décodeur binaire-décimal « de 4 en 10» on a 
suivant le Tableau 3.3 six combinaisons indifférentes de variables 
d'entrée a:a.4a, qui peuvent être utilisées pour la minimalisation 
des expressions logiques des fonctions de sortie x, à z,. Pour minimi- 
ser les expressions de ces fonctions, faisons usage des diagrammes 
de Karnaugh à l’aide desquels nous obtiendrons des expressions sous 
une forme commode à réaliser à l’aide des éléments ET-NON : 


To — A342dido; Ts = GGGo) 
Ti = CARTIUTS Te — AG 
La = Goüü9, T7 = Aio; 
T3 = G20100 Ts — Asa, 
T4 = Gr4 09, T9 = Ayo. 


La structure correspondante du décodeur est représentée sur la fig. 
3.23. 

Ces décodeurs étant en général utilisés dans les organes d'’extrac- 
tion de l'information, les éléments de sortie ET-NON sont réalisés 


1) L'augmentation de la puissance par suite du branchement à l'entrée 
des émetteurs-suiveurs et de la durée de propagation par suite du branchement 
des étages commutateurs additionnels dans les circuits ECL à trois étages ne 
dépasse en général pas 40 à 50 %. 
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au moyen de circuits TTL à collecteur ouvert (fig. 2.23, d). Comme 
inverseurs d'entrée on emploie le plus souvent des circuits TTL 
simplifiés représentés sur les fig. 2.23, a, bet c. 

Les décodeurs dont les schémas sont montrés sur les fig. 3.22, b 
et 3.23 sont fabriqués sous la forme de circuits MSI faisant partie 
de plusieurs séries de microcircuits ECL et TTL. 

Conception des multiplexeurs et des démultiplexeurs. — Les fonc- 
tions de sortie des organes numériques de ce type se décrivent par 
des expressions données au $ 3.3 
et ne se prêtent pas à une mini- 
malisation plus poussée. La con- 
ception des multiplexeurs et des 
démultiplexeurs consiste donc à 
construire une structure logique 
exécutant leurs fonctions et le 
schéma électrique réalisant cette 
structure. 

La fig. 3.24, a montre la 
structure logique avec un élé- 
ment ET-OU-NON qui réalise 
la fonction d'un multiplexeur 
« de 4 en 1» dont la forme dis- 
jonctive a été donnée au $ 3.2. 
En réalisant cette structure sous 
la forme d’un microcircuit TTL 
à moyenne échelle d'intégration, 
on utilise un inverseur complexe 
qui assure une grande sortance nn 
N> 10 et une er rapidité Fig: — Dee Rs D eee 
de fonctionnement lors du tra- 
vail avec une charge capacitive importante (v. $ 2.1 et 2.6). 
Comme inverseurs d'entrée et élément ET-OU-NON on utilise des 
circuits à inverseur simple (fig. 2.23, a, bet c) qui se caractérisent 
par un seuil de basculement V, suffisamment élevé permettant 
d'obtenir des valeurs exigées des immunités aux bruits Uïn et Uin. Le 
schéma électrique ainsi obtenu d’un multiplexeur réalisé à l’aide des 
éléments TTL est représenté sur la fig. 3.24, b. 

La réalisation la plus économique d’un multiplexeur analogue 
avec des éléments ECL est celle qui a recours à des circuits à trois 
étages. Pour la synthèse de ce circuit la fonction F est mise sous la 
forme inverse conjonctive (v. Tableau 3.2): 


F = (40908) (419083) (425091) (438081) = WiW2W3Wi. 


Puis, d'après la méthode décrite au $ 3.2, on construit un graphe de 
courant du circuit multi-étages (fig. 3.25, a). Le commutateur de 
courant du 1° étage à l’entrée duquel on envoie la variable d’adres- 
se S, fournit sur ses sorties inversée et non inversée les fonctions 
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a) 


M7" Invrœund'entée | 


Fig. 3.24. Schéma logique d’un multiplexeur « de 4 en 1 » (a) et son schéma élec- 
trique utilisant des portes TTL (b) 


Yi=S, et Y?==8S;,. Sur les sorties inversées et non inversées des 
commutateurs de courant du 2° étage, dont les entrées sont attaquées 
par la variable d'adresse S,, on recueille conformément aux express- 
ions (3.8) les fonctions, 
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Générateurs de 
Courant à transistors 


ER OR . 
b) 


Fig. 3.25. Graphe de courant (a) et schéma électrique (b) d'un multiplexeur 
« de 4 en 1 » utilisant une porte ECL à trois étages 


Sur les sorties non inversées des commutateurs de courant du 3° éta- 
ge, dont les entrées reçoivent les signaux d'information A5 Au 
4:, ÀA:, on obtient suivant l'expression (3.7) les fonctions 


W, = AoY: = A0S0S4, W, == AY: = ASS, 
W, == AY: == ASS W, — AY! — A3 994: 


’ai l la conjonction des 
l’aide du concentrateur CCI, qui effectue > 
ee W,, W,, Wa, WA, on réalise la fonction de sortie F du multi- 
plexeur. Les fixateurs de potentiel EP et les générateurs de courant 
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GC1 remplissent les mêmes fonctions que dans le circuit décodeur 
à trois étages examiné au $ 3.4. 

Pour passer du graphe de courant (v. fig. 3.25, a) à un schéma 
électrique du multiplexeur (fig. 3.25, b), on fait usage des mêmes 
variantes types des EFPC que dans un décodeur (v. fig. 3.22, b). 
Le circuit ainsi obtenu consomme une puissance d'environ cinq fois 
plus petite, présente une durée de commutation deux fois plus courte 


+ | |re- re be !re— !e- re re re re he |lre- 
O 


fi 
PR BE A 
EE 
ait 


Fig. 3.26. Schéma logique (a) d'un démultiplexeur « de 1 en 4» et son schéma 
électrique utilisant des portes MOS (b) 


et occupe une surface deux fois plus Eetite que le circuit multi- 
plexeur réalisé au moyen des éléments ECL à un seul étage. 

Si besoin est, on peut brancher des fixateurs FP à résistances sur 
les sorties inversées des commutateurs de courant du 3° étage (v. fig. 
3.25, b) pour obtenir sur des sorties additionnelles les fonctions 


Fi= AoS 091 F:= 41801 
F3= 4:98 F,= 43505: 


ou réaliser toute conjonction de ces fonctions en réunissant les sor- 


ties insversées correspondantes à l’aide d’un concentrateur CC1 
câblé. 
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Considérons à titre d'exemple de conception des démultiplexeurs 
la réalisation d’un démultiplexeur « de 1 en 4 » à l’aide des éléments 
OU-NON. Suivant la méthode décrite au $ 3.1, mettons les fonctions 
de sortie (3.12) du démultiplexeur sous la forme 


Fo= A (S0Ss) = A+ So+ 83, 
Fy= À (So5)= A+ 80+ 54 
F,= A (SoS1) = À + So+ Si 
F= A (8081) = A+ S9+ 8. 


La structure logique assumant ces fonctions est montrée à la fig. 
3.26, a. Cette structure peut être réalisée à l’aide des éléments 


Fig. 327. Variantes du schéma logique d'un additionneur monodigit à base 
d'éléments ET-NON, OÙ Exclusif 


OU-NON en ECL (v. fig. 2.19, a), ECLPS (+v. fig. 2.26, a), MOS 
(v. fig. 2.27, a), CMOS (v. fig. 2.29, a). La fig. 3.26. b montre le 
schéma électrique d’un démultiplexeur avec des éléments MOS. 

Conception d’un additionneur monodigit. — Utilisons les expres- 
sions (3.13) et (3.14) des fonctions de la somme S;, et de la retenue 
Cix1 en tant que données de départ. En appliquant la méthode dé- 
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crite au $ 3.1, mettons ces expressions sous une forme commode à 
réaliser à l’aide des éléments ET-NON. Il vient 


Si= (A:BiCi) (A:BiCs) (A: BiCi) (A: BC), (3.13a) 
Cirs = (AB) (AiCi) (BiCi). (3.14a) 


La structure logique (fig. 3.27, a) réalisant ces fonctions comporte 
trois inverseurs d'entrée et neuf éléments ET-NON. Sa puissance 
consommée Ps = 12P, le délai de formation du signal de somme 
ts—3t)a et celui du signal de report tc=2 ta. 

Pour simplifier la structure logique, utilisons la méthode de mi- 
nimalisation conjointe des fonctions, décrite au $ 3.1. Prenons 
Cix1 comme fonction intermédiaire et représentons la somme sous 
la forme d'une fonction de quatre variables: S; = f (A;, B;, Ci, 
Ci). La table de vérité correspondante (Tableau 3.11) contient huit 
combinaisons indifférentes de variables d'entrée qui ne sont pas 
réalisées lors du fonctionnement normal de l’additionneur. En effet, 
par exemple, pour À; = B; = C; = 0 la retenue C;4, = 1 ne doit 
pas avoir lieu, de ce fait, la combinaison A4;B;Ci;C;+, = 0001 est 
indifférente (v. Tableau 3.11). En minimisant l'expression de la 


Tableau 3.11 


Table de vérité pour la 
fonction de somme 


S;=f(4;, B;, Cis Cis) 


A | By | Ci | Cinl Si 
0 0 0 0 0 
0 0 0 1 X 
0 0 1 0 1 
0 0 1 1 X 
0 0 0 0 | 
0 1 0 1 X 
0 1 1 0 X 
0 1 1 1 0 
1 0 0 0 1 
4 0 0 1 X 
1 0 1 0 X 
1 0 1 1 0 
1 1 0 0 X 
1 1 0 1 0 
1 1 1 0 X 
1 1 1 1 1 


fonction S; par la réunion des cellules sur le diagramme de Kar- 
naugh, on obtient 


Sa Cirs (Ar+ Bi + Ci) + AiBiCi= Cie (AiBiCi) (ABC). (3.13b) 


170 


Le schéma structurel de l’additionneur où la fonction S; est réalisée 
suivant l'expression obtenue est donné à la fig. 3.27, b. Il contient 
de un élément ET-NON moins que le schéma de la fig. 3.27, a. Sa 
consommation Ps = 11P et les délais de formation des signaux de 
somme et de report ts = Stpa et fc = 2tpa- 

Üne troisième variante de structure de l’additionneur peut s'ob- 
tenir en réalisant la fonction S; à l’aide des éléments OÙ Exclusif. 
A cet effet, mettons l'expression (3.14) sous la forme suivante : 


Ci = AiBi+ (Ai ® Bi) Ci = (A:B:) (A: @ Bi) Ci. (3.14b) 


La structure correspondante de l’additionneur est représentée sur 
la fig. 3.27. c. Si l’on réalise l'opération OÙ Exclusif à l’aide du 
schéma de la fig. 3.18, b, on obtient la structure d’un additionneur 
(fig. 3.27, d) contenant un nombre minimal d'éléments et d’inter- 
connexions. Un tel additionneur consomme une puissance Ps = 
— 9P et a des délais de formation des signaux de somme et de re- 
port ?s — Gta et ic = Otpd 

Ainsi, en utilisant différents procédés de minimalisation des fonc- 
tions logiques, on peut obtenir des structures des additionneurs qui 
diffèrent l’une de l’autre par le nombre d'éléments, la puissance con- 
sommée et la rapidité de fonctionnement. En employant la méthode 
décrite au $ 3.1, on obtient des variantes des structures logiques de 
l'additionneur réalisées à l’aide de divers éléments. 

Pour réaliser un additionneur à l’aide des éléments ET-OU-NON, 
mettons les expressions (3.13b) et (3.14a) sous la forme 


Si= AiCiri+ BiCi+s + CiCis + Ai BiCs; (3.130) 
Ciri= Air + BiCi + AiBi. (3.14c) 


La structure de l’additionneur construite au moyen des éléments 
ET-OU-NON suivant ces dernières expressions est représentée sur 
la fig. 3.28, a. L'’additionneur ayant une telle structure est réali- 
sable en logique TTL, MOS et CMOS. 

Pour la réalisation de l’additionneur à base d'éléments I°L, 
mettons les expressions (3.13c) et (3.14c) des fonctions S; et Ci+: 
sous la forme 


Si = (A;BiCi) (A:B) (B;Ci) (AC) (A:B;C;); (3.15d) 
Ciri= (AiBi) (BC) (AC). (3.14d) 


La structure logique correspondante de l'additionneur équipé d'in 
verseurs à plusieurs sorties est représentée sur la fig. 3.28, b, où 
les connexions réalisant l'opération ET câblée sont indiquées en 
pointillés. 

En appliquant la méthode des graphes de courant ($ 3.2), on 
obtient les variantes des schémas électriques des additionneurs en 
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logiques TTL et ECL. Suivant les expressions logiques (3.134) 
et (3.14d), on obtient un graphe de courant indiqué à la fig. 3.29, a. 
En cas d'emploi de concentrateurs CC1 à diodes, on branche des 
fixateurs FP à diodes aux entrées des portes PC1 pour assurer la réa- 
lisation des conditions de basculement (3.3). Pour passer au schéma 
électrique de l’additionneur, utilisons des générateurs GC1 à transis- 
tors et des concentrateurs CC1 câblés aux sorties des portes PC, 


Fig. 3.28. Schémas logiques d'un additionneur monodigit réalisé au moyen de 
portes ET-OU-NON (a), NON, ET cäblé (b) 


ces dernières étant constituées par des transistors n#-p-n. Les concen- 
trateurs CC1 à diodes et les fixateurs FP à diodes, prévus à l'entrée 
de chacune des portes, seront réunis en un seul composant : un tran- 
sistor multi-émetteur. On obtient finalement le schéma «e l’addi- 
tionneur représenté sur la fig. 3.29, b. 

Pour la réalisation de l’additionneur en logique ECL il est le 
plus efficace d'utiliser des circuits à trois étages qui réalisent les 
fonctions S; et C;+, données sous forme inverse conjonctive : 


Si= (A:BiCi) (ABC) (AiBiCi) (A1B:Ci); (3.13e) 
Ci = (ABC) (ABC) (A:BiC5) (A: Bi). (3.14e) 
À partir de ces expressions on construit des graphes de courant des 


circuits ECL multi-étages, comme il est décrit aux &$ 3.2 et 3.3. 
Ensuite les graphes de courant sont traduits en un schéma électrique 
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de l’additionneur représenté sur la fig. 3.30. Dans ce schéma les tran- 
sistors utilisés dans l'étage supérieur qui ont les bases et les coilec- 


IN DIEI>IN ZE > 


Fig. 3.29. Graphe de courant (a) et schéma électrique (b) d'un additionneur 
monodigit 


Fig. 3.30. Schéma électrique d’un additionneur monodigit utilisant des élé- 
ments ECL à trois étages 


teurs directement reliés entre eux (T1 et T7, T3et Ti, TZet T8, 
T4 et T6, T10, T12 et T14) peuvent être réunis, en vue de l’économie 


1 2e 179 


sur la surface, en transistors à deux et à trois émetteurs. Par rapport 
à l’additionneur réalisé avec des éléments ECL à un seul étage, 
ce circuit consomme une puissance quatre fois plus faible, occupe 
une surface deux fois plus petite et est deux fois plus rapide. 

Les exemples de conception des organes numériques examinés 
au cours de ce paragraphe montrent qu'en utilisant les diverses for- 
mes de représentation des fonctions logiques et les différentes me- 
thodes de conception de la structure logique et des schémas électri- 
ques décrites au $ 3.2, on peut synthétiser toute une série de variantes 
des schémas électriques pouvant réaliser une fonction donnée. Une 
analyse comparative des schémas obtenus, effectuée à l’aide des 
expressions analytiques approchées qui ont été indiquées au chap. 2 
et au $ 3.2 ou à l’aide d'un ordinateur, permet de déterminer leurs 
paramètres et de choisir le schéma qui satisfait le mieux possible aux 
exigences imposées. . 


CHAPITRE 4 


BASCULES STATIQUES ET SEMI-DYNAMIQUES INTÉGRÉES 


La réalisation des systèmes numériques exige d'utiliser en plus 
des éléments logiques encore des éléments de mémoire capables de 
conserver l'information binaire pendant le temps désiré. Selon le 
procédé de stockage de l'information les éléments de mémoire peu- 
vent être statiques ou dynamiques (v. $ 1.3). Dans les microcircuits 
numériques, comme élément de mémoire statique on utilise des cellu- 
les bistables que nous appellerons dans la suite de cet ouvrage tout 
simplement un bistable (en abrégé BS). Un bistable est formé à l'aide 
de deux éléments logiques d'inversion (le plus souvent, OU-NON 
ou ET-NON) couplés en croix [1]. Les éléments de mémoire dynami- 
ques utilisés dans les microcircuits numériques comportent un dis- 
positif (condensateur, transistor ou diode), qui emmagasine une char- 
ce électrique et des portes à transistors (éléments logiques). qui 
commandent les processus de charge et de décharge de ce dispositif. 

A partir des éléments de mémoire on construit des bascules, 
c'est-à-dire des circuits électroniques possédant deux états stables 
qui s’établissent lorsqu'une combinaison adéquate de signaux est 
appliquée aux entrées de commande de la bascule et se conservent 
pendant un temps déterminé après que l’action de ces signaux aura 
cessé. Suivant la combinaison des signaux qui commandent le chan- 
sement d’état, on distingue plusieurs types de bascules: RS. JK, 
T et autres [5 à 9]. En plus du stockage de l'information, certains 
trvpes de bascules assurent aussi une transformation déterminée 
de cette information : décalage dans le temps, comptage, etc. [5 à 91]. 
Le bistable est le type le plus simple de bascule, qui n'est capable 
que de conserver l'information. 

Suivant le type d'éléments de mémoire utilisés, les bascules se 
divisent en trois classes : statiques, semi-dynamiques et dynamiques. 
Le chapitre actuel est consacré à l’étude des bascules statiques et 
semi-dynamiques. Les éléments dynamiques ainsi que les bascules 
et les dispositifs numériques réalisés à partir de ces éléments et équi- 
pés principalement de transistors MOS seront décrits au chap. 6. 
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$ 4.1. Structure générale et classification des bascules 


Les dispositifs numériques microélectroniques font appel à un 
grand nombre de bascules qui peuvent être classées de différentes 
façons : suivant le mode d'inscription de l'information, suivant la 
structure logique, suivant le mode de fonctionnement, suivant la 
base d'éléments utilisée. 

La structure générale des bascules statiques et semi-dynamiques 
est montrée sur la fig. 4.1, où l'élément de mémoire de sortie est 
constitué par un bistable (BS). Le passage du bistable dans l’un ou 
l'autre état est commandé par les signaux S” (set: mise en route, 
déclenchement) et R° (reset : remise au zéro) fournis par le circuit de 
commande. La signification logique des signaux S”, RÀ° dépend de la 


Elément de 
mémoire 
(bistable) 


Fig. 4.1. Structure générale d'une bascule 


combinaison de signaux appliqués aux entrées X de commande 
extérieures de la bascule et de l'état du bistable de sortie, qui se 
détermine par la signification du signal Q injecté depuis la sortie 
du bistable par le circuit de réaction. 

Si l'on utilise deux sorties du bistable en états complémentaires 


l'un de l’autre (Q et Q sur la fig. 4.1), la bascule considérée comporte 
une sortie biphasée. Si l’on n'utilise qu'une seule sortie, la bascule 
est dotée d’une sortie monophasée. 

L'état d’une bascule se détermine par la signification du signal 
de sortie Q. Si le changement de @, c’est-à-dire le basculement de la 
bascule, ne se produit qu'après l'application d'un signal de synchro- 
nisation à une entrée de synchronisation spéciale C (clock : signal 
d'horloge), on dit que la bascule est synchrone. Les bascules peuvent 
être synchronisées par le niveau ou bien par un des fronts (ascen- 
dant ou descendant) du signal d'horloge. 

Les bascules à niveau peuvent changer d'état pendant la durée 
de l'impulsion d'horloge lorsque des signaux À de commande corres- 
pondants sont appliqués, c'est-à-dire qu'elles peuvent basculer plu- 
sieurs fois pendant la durée d’action d’une seule impulsion d'horloge. 
Pendant l'intervalle entre les impulsions d'horloge l’état d'une telle 
bascule reste inchangé quelles que soient les variations des signaux 
de commande. 

Les bascules à front changent d'état lorsque le front correspondant 
(positif ou négatif) de l'impulsion d’horloge est appliqué à l'entrée 
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d'horloge et conservent leur nouvel état lors de l'action ultérieure 
de l'impulsion d'horloge quelles que soient les variations des si- 
gnaux À de commande. Pendant la durée d'action d’une seule impul- 
sion d'horloge la bascule à front ne peut basculer que d'un seul rang. 
Les bascules asynchrones ne comportent pas d'entrée d'horloge. 
Aussi, les bascules asynchrones changent-elles d’état dès qu’une com- 
binaison correspondante des signaux À de commande est appliquée 
à leurs entrées de commande. 

Suivant la combinaison des signaux À de commande qui provo- 
quent le changement d'état, les bascules se rangent en plusieurs types 
fonctionnels. Le type de bascule est défini par son équation caracté- 
ristique ou sa table de vérité (table des états) qui indiquent les signi- 
fications du signal de sortie Q"*{ après la commutation de la bascule 
(à l'instant f,,.) en fonction des valeurs des signaux X de commande 
et du signal de sortie Q” avant la commutation de la bascule (à l’ins- 
tant t,). En microélectronique on utilise le plus souvent les bas- 
cules des types RS, JK, T, D et certaines de leurs modifications. Par 
les lettres R et S, J et K, T et D et autres on convient de désigner 
les entrées de commande (X) des bascules des types correspondants. 

Bascule RS (fig. 4.2, a). — Elle comporte deux entrées de com- 
mande !) S et R à l’aide desquelles est effectué le passage de la bas- 
cule dans les états de Q = 1 (pour S = 1, R = 0) et de Q = 0 
(pour S — 0, R = 1). Pour S — R = 0, cette bascule fonctionne 
en régime de stockage, c'est-à-dire conserve l’état précédent : soit 
Q = 1, soit Q = 0. La combinaison des variables d’entrée R = S = 
= { (application simultanée de 1 aux deux entrées) est interdite, 
car elle peut mener à un état indéterminé de la sortie Q: il peut 
y avoir aussi bien Q — 0 que Q = 1. Pour éviter des anomalies dans 
le fonctionnement des systèmes numériques, on exclut la combinai- 
son $ — R = 1 en la rendant irréalisable. 


Tableau 4.1 Tableau 4.2 Tableau 4.3 
Table complète des états Table simplifiée des Table des états d’une 
d’une bascule RS états d’une bascule bascule JK 
R S ae” Q7”° J K Q7*1 
R S q"*1 
0 0 n 
sloltlt glole ol11* 
0 i 0 1 0 1 1 1 0 1 
1 0 0 nn 
( I 1 1 1 4 1 1 Q 
1 0 T 0 X 
1 0 1 0 
1 1 (Q X 
1 I 1 X 


. +) Les désignations des entrées correspondent aux signaux de commande 
qui leur sont appliqués: S : mise en route, déclenchement, R: remise à zéro. 
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La table complète des états (Tableau 4.1) représente une descrip- 
tion tabulaire du fonctionnement de la bascule RS. La combinaison 
irréalisable des variables d'entrée R = $S = 1 donne deux combi- 
naisons indéterminées de variables (S, À, Q") pour lesquelles la 
valeur de la fonction Q"+! est désignée par x. En écrivant le diagram- 
me de Karnaugh pour la fonction Q"+! = (S, R, Q"), on peut effec- 


, dl 6 se 
SO = 
SO 5 D O0 Ca e 0Q 


S STD | | | 
l 
R co ire 
ET | I | 
9 Cl li if if 
. | 
6 RIRE 
Gi I 


[el 


[) 


Fig. 4.2. Bascule RS asynchrone (a), synchronisée par le niveau (b) et synchra- 
nisée par le front (c) 


tuer sa minimalisation cet obtenir l'équation caractéristique de 
la bascule RS 


Q"H = S + RQ" (4.1) 


Comme le montre le Tableau 4.1, pour S$ = R = 0 (régime de sto- 
ckage), l’état de la sortie de la bascule ne change pas: Q"+! — Q". 
Aussi, en réunissant deux à deux les lignes et en excluant la colonne 
de Q", peut-on mettre la table complète des états sous une forme plus 
compacte (Tableau 4.2). 

Les bascules RS peuvent être asynchrones (fig. 4.2, a) ou synchro- 
nes : synchronisées soit par le niveau (fig. 4.2, b), soit par un front 
(fig. 4.2, c) du signal d'horloge. Leur fonctionnement est illustré 
par les diagrammes temporels (fig. 4.2, a, b et c) qui indiquent les 
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changements d'état des sorties conformément à la table des états 
et à l’équation caractéristique lors de l'application successive des 
différentes combinaisons de signaux de commande et d'horloge. 
La bascule dont les diagrammes temporels sont donnés à la fig. 4.2. b 
est synchronisée par le niveau € = 1. La synchronisation de la bas- 
cule dont les diagrammes temporels sont indiqués à la fig. 4.2,c 
se fait par le front positif (ascendant) du signal C. Comme il est aisé 
de voir sur les diagrammes, la bascule à niveau est sensible aux 
variations des signaux de commande S$, R pendant tout le temps où 
C = 1. Quant à la bascule à front, elle ne réagit qu'à des valeurs 
de S et R qui sont disponibles sur les entrées à l'instant d'applica- 
tion du front positif de C. 

Bascule JK. — Elle se caractérise par la table des états 4.5. 
Elle diffère de la bascule RS par le fait que l’application à ses entrées 


Fig. 4.3. Symboles d’une basculc JK synchronisée par le front (a) et d'une bas 
cule T (b) 


de la combinaison J — À = 1 provoque l’inversion de l’état de la 
sortie: Q"+1 — Q". Ainsi, la bascule JK ne comporte pas de combi- 
naisons interdites des signaux d'entrée, qu’il faudrait exclure lors 
du fonctionnement des systèmes numériques. Son équation caracté- 
ristique est de la forme 


Q"*1— JO" + KO". (4.2) 


En introduisant dans cette équation toutes les combinaisons possi- 
bles des variables J, À, on obtient les valeurs de la fonction Q":! 
indiquées dans le Tableau 4.3. Ainsi, l'équation caractéristique (4.2) 
et la table des états 4.3 donnent une description équivalente du fonc- 
tionnement de la bascule. De même que la bascule RS, la bascule 
JK peut être tant asynchrone que synchronisable par le niveau ou 
par un front du signal d'horloge. Or, les bascules JK utilisées en 
pratique sont généralement synchronisées par un front (fig. 4.3. a). 

Bascule T (fig. 4.3, b). — Cette bascule, que l’on qualifie sou- 
vent de bascule de comptage, se caractérise par la table des états 
indiquée dans le Tableau 4.4. L’état de sa sortie s’inverse pour cha- 
que ZT = 1 appliqué à l’entrée, alors que T = 0 ne modifie rien. 
Conformément au Tableau 4.4, l'équation caractéristique de la bas- 
cule T s'écrit sous la forme 


Q"H1 = TQ" + TO". (4.3) 
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Tableau 4.4 Tableau 4.5 


Table des états Table des états 
d’une bascule T d’une bascule D 
T Oo"! D q"*1 
0 Q7 a 0 
4 o" 4 | 


En examinant le Tableau 4.3, nous voyons que pour J = X =1 
l'état d'une bascule JK à front s’inverse: Q"+! = Q", pour chaque 
impulsion d'horloge appliquée. Ainsi, une telle bascule JK fonction- 
ne dans ce cas comme une bascule T si le signal de comptage T est 
appliqué à l'entrée d'horloge C. 

Bascule D. — Sa table des états (Tableau 4.5) ne comporte pas 
d'état correspondant au régime de stockage. Les bascules D ne peu- 
vent étre que synchrones et. suivant le Tableau 4.5, elles passent 
après l'application du signal d'horloge dans l’état 


Q"+ = D. (4.4) 


L'expression (4.4) est celle de l'équation caractéristique d’une bas- 
cule D. 

La bascule D effectue la fonction de retard de l'information ap- 
pliquée à l'entrée de commande D d'une période des signaux d'hor- 


Fig. 4.4. Bascules D synchronisées par le niveau (a) et par le front (b), réalisées 
a partir d’une bascule JK (oc) 


loge (d’un cycle de machine). Dans les dispositifs microélectroniques 
on utilise largement des bascules D synchronisées tant par le front 
(fig. 4.4. a) que par le niveau *) (fig. 4.4, b). 

Suivant les tables des états 4.3 et 4.5, une bascule JK synchrone 
pourra remplir les fonctions d’une bascule D si l’on exclut des 
combinaisons des variables pour lesquelles J = ÆX. On y arrive en 
reliant entre elles les entrées J et Æ à travers un inverseur (fig. 


1) Une bascule D synchronisée par le niveau est souvent appelée bascule 
à verrouillage (ou bistable latch, pour les Américains). 
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4.4, c). Une bascule D à front assume à son tour les fonctions d’une 
bascule T si son entrée D est reliée à à la sortie d’inversion Q (pointil- 
lé sur la fig. 4.4, b). 

Comme il résulte de la description du fonctionnement des bascu- 
les, leur état Q"+! se détermine à chaque instant de temps tant par 
les valeurs des signaux de commande et d'horloge que par l'état 
précédent Q", ce qui signifie que la bascule « mémorise » son état 
précédent. Puisque l’état précédent dépendait à son tour de la com- 
binaison de signaux d'entrée antérieure, on peut dire que l’état 
d'une bascule se détermine par la séquence complète des données 
antérieures, c'est-à-dire par l’ordre de succession des signaux d'en- 
trée dans le temps. 

Les bascules constituent les sous-ensembles les plus simples de 
type séquentiel ($1.3) à partir desquels on construit des organes et 
blocs séquentiels plus complexes qui seront examinés au chap. 5. 


ln 


a) b) c) 


Fig. 4.5. Bascule RS (a), bascule JK (b) et bascule D (c) exécutant des fonctions 
logiques aux entrées 


Bien souvent les bascules sont conçues de façon à assurer l’exé- 
cution des opérations logiques (en général ET ou OÙ) sur les varia- 
bles d’entrée. Par exemple, sur les entrées de plusieurs bascu- 
les produites sous forme de microcircuits, sont réalisées les fonctions : 
R — (R;R:), S = (Sue) (fig. 4.5, a), J = (Did 3), K = (KiK2K3) 
(fig. 4.5, db), D = (D, + D)) (fig. 4.5, c) et autres. De telles bascu- 
les offrent des possibilités logiques élargies, si bien que leur emploi 
dans les systèmes numériques permet de réduire le nombre d'élé- 
ments indispensables. 

Signalons qu’à partir d’une bascule RS comportant deux ou plu- 
sieurs entrées on peut obtenir une bascule JK si l’on introduit les 
rétrocouplages entre la sortie Q et l’une des entrées R et entre la 
sortie Q et l’une des entrées S (lignes en traits interrompus sur la 
fig. 4.5, a). Dans ce cas, l'application de 1 à toutes les autres entrées 
R.S donne des valeurs complémentaires l’une de l’autre des fonctions 
d'entrée R — Q, S — Q qui provoqueront suivant le Tableau 4.2 
l'inversion de l’état Q. On obtient ainsi une bascule JK dans laquelle 
J est constitué par les entrées S restantes et À par les entrées 1. 
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Les bascules synchrones de différents types sont souvent dotées 
d'entrées annexes (bornes Preset et Clear) servant à la remise à zéro 
et à la remise à 4 : S,;et R,;. L'application des signaux correspon- 
dants à ces entrées change l’état de la sortie Q conformément au 
Tableau 4.1 même en l’absence de signal d'horloge, c’est-à-dire de 
façon asynchrone. 

Dans certains cas, lors de la conception des dispositifs numériques 
en plus des types principaux de bascules que nous venons d'examiner, 
on utilise diverses modifications de ces bascules (par exemple. des 
bascules R, S, E, des bascules à entrées d’inversion : RS, JK, D,T 
et autres) ainsi que des bascules combinées (par exemple, RST. TD, 
DV et autres). La description du fonctionnement et des exemples 
de schémas structurels de ces bascules sont donnés dans [7, 9]. 


$ 4.2. Variantes de structure 
et méthodes de conception des bascules 


Suivant le type de bistable employé et la structure du circuit de 
commande on distingue plusieurs variantes de structure des bascules 
utilisées dans les microcircuits modernes. 

Types de bistables et particularités de leur fonctionnement. — En 
microélectronique on utilise deux types principaux de bistables: 
disjonctif et conjonctif. Un bistable disjonctif (fig. 4.6, a et b) est 


Fig. 4.6. Bistables disjonctifs commandés par les entrées (a) et par les sorties 
(b), bistables conjonctifs commandés par les entrées (c) et par les sorties (d) 


réalisé soit à l’aide des éléments OU-NON, soit à l’aide des éléments 
OÙ. NON. alors qu'un bistable conjonctif (fig. 4.6, c et d) est conçu 
avec des éléments ET-NON ou ET, NON. Les signaux de commande 
S”, R° qui provoquent le basculement du bistable peuvent être ap- 
pliqués soit à ses entrées (fig. 4.6, a et c), soit à ses sorties (fig. 4.6, b 
et d). Dans ce dernier cas, les fonctions de sortie Q et Q” sont formées 
à l’aide des opérations OÙ cäblé (fig. 4.6, b) ou ET câblé (fig. 4.6, 
d) qui sont effectuées sur les signaux de commande S”, R° et les 
signaux fournis aux sorties des inverseurs du bistable. 

Les durées de commutation du bistable se déterminent à l’aide 
des diagrammes temporels dont les exemples pour les bistables dis- 
jonctifs (fig. 4.6, a et b) sont indiqués sur les fig. 4.7, a et b. Comme 
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le montrent ces diagrammes, un bistable piloté par les entrées com- 
mute pendant une durée 


2 NS 
Le = pd (4.5a) 
après l'application des signaux de commande correspondants, où 


tra est le temps moyen de propagation d'une porte du bistable. 
Pour un bistable piloté par les sorties. la durée de commutation 


le — Lh d° (4.5b) 


Ainsi, l'emploi de bistables pilotés par les sorties permet d'obtenir 
des structures plus rapides des bascules. 
A l'apparition des signaux de commande R° = S” = 1.'les sor- 


ties des bistables disjonctifs seront Q = Q’= 0, c’est-à-dire que les 


Fig. 4.7. Diagrammes temporels de commutation des bistables disjonctifs com- 
mandés par les entrées (a) et par les sorties (b) 


= Q). Si l’on applique ensuite des signaux S' R' (R' 

S” — 1. soit R° — 1, S’ — 0), le bistable passera à l’état Q — 
ou Q — 0 suivant le Tableau 4.6. Si, après R° — S' — 1, les si- 
gnaux de commande prennent tout de suite les valeurs R° -= S” — O, 
les deux éléments du bistable chercheront à passer dans l’état 
Q = Q° = 1. Or, un tel état ne peut pas se réaliser, car il aurait 
troublé le fonctionnement logique normal des élements du bista- 
ble. C'est pourquoi, en pratique, un seul des éléments commute, alors 
que l’autre conserve à sa sortie l’état 0. L'élément qui bascule et 
celui qui corserve son état dépendent de leurs paramètres qui pré- 
sentent une certaine dispersion même pour des éléments d’un seul 
type. L'état du bistable dépendra dans ce cas de la dispersion des 
paramètres des éléments et ne pourra pas être déterminé de façon 
univoque, c'est-à-dire qu’on pourra obtenir tant Q — 1, Q' = 0 
que Q = 0, Q” = 1. Ainsi, l’indétermination de l’état du bistable 
est due non pas à la combinaison des signaux S'R'= 11 (dans ce 
cas l’état des sorties est déterminé de façon univoque: Q — Q’ — 0) 
mais à la séquence de signaux SR’ — 11— 00. 


sorties cesseront d’être complémentaires l’une de l’autre (Q° 
(0); 
1 
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Tableau 4.6 Tableau 4.7 
Table complète des états et fonctions de  Vocabulaires des passages des 


passages des bistables disjonctif et bistables disjonctif et 
conjonctif conjonctif 
Bistable dis- | Bistable con- Ristable | Bistable 
jonctif jonctif disjonctif conjonctif 
s’ R’' Q ee | FQ ns 
ot! | Fo lo’! | Fo S’ R° | S’ k° 
ololoaloa | no | x | — JS RE 1 
0 | 0 | 1 | 1 ME dE AU EAN Ne 
0 1 0 0 0 0 0 . 0 i 0 4 
0 1 1 (4) V 0 V 
1 0 0 1 A 1 n\ 
1 (Q 1 1 1 1 1 
1 1 0 k = () () 
1 1 1 X — 1 


Des successions de signaux de commande qui provoquent des 
états indéterminés des dispositifs séquentiels sont dites critiques. 
Pour éviter des erreurs au cours du traitement de l’information Îles 
successions critiques doivent être éliminées lors de la conception des 
dispositifs numériques. Le moyen le plus simple permettant d'exclu- 
re la succession S’R' -— 11— 00 dans un bistable disjonctif consiste 
à interdire l'application de la combinaison S'R" — 11, comme il 
est indiqué dans le Tableau 4.6. Une analyse analogue fait voir que 
pour un bistable conjonctif la succession critique est S'R’ — 00 —+ 
— 11 qu'on peut exclure en interdisant l’application de la combinai- 
son S'R' — 00 (v. Tableau 4.6). 

Le fonctionnement des bistables disjonctifs et conjonctifs à com- 
binaisons interdites se décrit par la table des états (Tableau 4.6). 
Comme le montre la comparaison des Tableaux 4.6 et 4.1, un 
bistable disjonctif remplit les fonctions d’une bascule RS asynchrone. 


Un bistable conjonctif assume les fonctions d’une bascule RS asyn- 
chrone, c’est-à-dire d’une bascule présentant les mêmes états que 
ceux de la bascule RS mais réalisés pour des valeurs inverses des 


signaux de commande (À, S). Ainsi, des bistables sont les bascules 
ses plus simples. 

Lors de la conception des sous-ensembles séquentiels réalisés 
à l’aide de bistables il est commode de se servir d’une fonction dite 
de passages des bistables qui indique le changement (ou le maintien) 
de l’état Q suivant les valeurs des signaux de commande. Cette fonc- 
tion FAQ se détermine par la table complète des états et prend les 
valeurs suivantes : 

Fo = A: passage de l’état Q" = 0 dans l'état Q"+ = 1. 

Fo = V: passage de l’état Q” — 1 dans l'état Q"+' — 0, 

Fo —0: conservation de l'état précédent Q" — Q"+° = 0, 

Fo = 1: conservation de l’état précédent Q® — Q7+ = 1. 
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Proposons-nous d'obtenir la fonction de passage du bistable 
disjonctif dont la table complète des états est donnée par le Tableau 
4.6. Chaque ligne de cette table indique les valeurs de Q" et Q"+! 
qui permettent de déterminer la valeur correspondante de la fonction 
de passage FQ. Composons une table qui indique les valeurs des si- 
gnaux de commande provoquant tel ou tel passage. Par exemple, on 
voit dans le Tableau 4.6 que FQ = A si R° — 0, S° = 1. La valeur 
Fe = 1 aura lieu pour R° = Uet S” quelconque (soit O, soit 1). Après 
avoir trouvé de manière analogue les valeurs de S’ et de R° cor- 
respondant à FQ = V et Fo = 0, on obtient le Tableau 4.7 que l’on 
appelle vocabulaire des passages d'un bistable disjonctif. En se ser- 
vant de la table complète des états d’un bistable conjonctif (v. Ta- 
bleau 4.6), on peut également composer son vocabulaire des passages 
indiqué dans le Tableau 4.7. 

Un changement d'état des bistables peut s'effectuer non seule- 
ment à l’aide des signaux de commande sous la forme d’une tension 
continue (U®%, U') mais également à l’aide d’impulsions de tension 
ayant une amplitude U;mp > V.) et une durée ({imp > {e) Corres- 
pondantes. Un bistable disjonctif est commuté par des impulsions 
de tension positives que nous conviendrons de désigner par d. un 
bistable conjonctif par des impulsions négatives que nous désigne- 


rons par d. La commande des bistables à l’aide de signaux impulsion- 
nels qui sont formés par le circuit de commande et envoyés aux en- 
trées S’ et R” est une particularité caractéristique des bascules semi- 
dynamiques. 

Pour l'élaboration de différentes variantes de structure des bas- 
cules il faut avoir un vocabulaire généralisé ou opératoriel des passages 
du bistable qui reflète les possibilités de sa commutation par les si- 
gnaux de commande tant en forme de niveaux qu’en forme d'impul- 
sions. Le vocabulaire généralisé ou opératoriel (Tableau 4.8) s'ob- 
tient à partir du vocabulaire du Tableau 4.7 si l’on introduit un 
opérateur Ô de commutation par niveaux et impulsions qui désigne les 
signaux de commutation aussi bien sous la forme des niveaux (0, {) 


que sous la forme des impulsions (d, d) appliqués à l'entrée correspon- 


Tableau 4.9 
Tableau#8 Valeurs de l’opérateur de 
Vocabulaire opératoriel des commutation pour différentes 
passages des bistables variantes de structure des bascules 
Bistable Bistable 
: disjonctif conjonctif Type de bascule |Type de bistable | 6 
F SE 
S’ R’ S’ R’ 
Statique Disjonctif 1 
ë : ] 
o 0 | L ; Conjonctif U 
1 X 0 1 *< 
A ô 0 1 ôÔ Semi-dynami- | Disjonctif d 
\ 0 Ô ô 1 : - 
que Conjonctif d 
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dante du bistable. Les valeurs de l'opérateur à pour différents types 
de bistables et de bascules sont indiquées dans le Tableau 4.9. 

Principales variantes de structure des bascules asynchrones et 
synchrones. — Les différents types de bascules se distinguent essen- 
Liellement par la structure 
du circuit de commande. 
La structure la plus simple 
est celle des bascules asyn- 
chrones et des bascules à 
niveaux constituées par un 
bistable d’un type ou d’un 
autre et par un circuit com- 
binatoire d'entrée (fig. 4.8, 
a). La structure du circuit 
combinatoire dépend du 
type fonctionnel de bas- 
cule, du mode de synchro- 
nisation et des éléments de 
base utilisés pour sa réali- 
sation. 

Les bascules à fronts 
comportent dans lecireuit de 
commande des élements de 
mémoire statiques (bista- 
bles) ou dynamiques. Dans 
les bascules : intégrées sta- 
tiques de cette classe on 
utilise deux types princi- 
paux de structure du cir- 
cuit de commande: à bis- 
lable de commande ou à bis- 
tables de commutation. 

La structure d'une bas- 
cule à bistable de comman- 
| de est représentée sur la 
Fig. 4.8. Structures des bascules synchroni- fig. 4.8, b. Pour une des 
sées par le niveau (a), synchronisées par le valeurs du signal d'horloge, 
front à bistable de commande (b), à  bista- par exemple pour € = 0, 
bles de CR différen- lé Gireuit. combinatoire 
1, bistable de sortie: 2. circuit combinatoire d'en- d'entrée élabore conformé- 
RASE PR ane babe SE cos ment aux signaux de com- 

de retard mande X et Q, des valeurs 

Ss et R2 qui font passer 

le bistable de commande dans l’état que doit prendre, d’après 
la table des états de la bascule. la sortie Q, après l'apparition 
du front du signal d'horloge C. Dans ce cas, l'entrée C” des portes 
intermédiaires est attaquée par un signal qui établit à leurs sorties 
les valeurs S{ — Ri — O0 pour un bistable de sortie disjonctif et 
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S; =R; = 1 pour un bistable de sortie conjonctif. Ainsi, pour 
une valeur donnée du signal d'horloge le bistable de commande chan- 
ge d'état conformément à la table des états donnée, alors que le 
bistable de sortie conserve son état établi pendant la période précé- 
dente du signal d'horloge. 

A l'apparition du front positif du signal d'horloge lorsque C = 1, 
le circuit combinatoire d'entrée élabore, quelles que soient les va- 
Jeurs de X et Q,, les signaux S2 = R2 = 0 pour un bistable disjonctif 
de commande ou So — Ro = 1 pourun bistable conjonctif de com- 
mande. Il en résulte que pour € = 1 le bistable de commande con- 
serve son état quelles que soient les variations des signaux de com- 
mande X et Q,. A l’entrée C’ des portes intermédiaires est appliqué 
un signal qui assure le _. des à Q:, Q: vers les entrées 
dujbistable de sortie: = Q.,, R, = Q:. Ceci signifie qu'après 
l'apparition du front nr du signal d'horloge C le bistable de 
sortie prend le même état que celui du bistable de commande, c’est-à- 


dire que la valeur Q, s'établit conformément à la table des états 
de la bascule. 


A l'application du front négatif du signal d'horloge, après l’éta- 
blissement de C — 0, les portes intermédiaires se trouvent de nou- 
veau bloquées par le signal C” (c’est-à-dire que sont élaborés les 
signaux S4 — R; — 0 ou Si; — R1 = 1) et coupent la liaison entre 
le bistable de sortie et le bistable de commande. Le bistable de sortie 
conserve donc son état jusqu’à l’arrivée du front positif C suivant. 
Pour € — 0, le circuit combinatoire d’entrée forme les signaux 
S:, R, qui imposent au bistable de commande l’état correspondant 
aux valeurs des signaux X et Q.. 


Ainsi, la bascule de ce type est synchronisée par le front positif. 
Au cours de la première partie de la période du signal d’horloge 
(C = 0) il se produit le positionnement du bistable de commande 
(réception de l'information) suivant les signaux de commande X 
et l’état de la sortie Q, du bistable de sortie. L'apparition du front 
positif du signal d'horloge provoque le transfert de l'information 
du bistable de commande au bistable de sortie, c’est-à-dire l’établis- 
sement de l'état Q, de la bascule conformément à la table des états 
donnée. Pendant la deuxième partie de la période du signal d’hor- 
loge (C = 1) la bascule ne réagit pas aux variations des signaux de 
commande. 

Dans le cas des bascules synchronisées par le front négatif la 
réception de l’information par le bistable de commande se fait pour 

— À et le transfert de l’information au bistable de sortie après 
l’arrivée du front négatif du signal d’horloge, alors que pour € = 0 
les bistables de commande et de sortie conservent leurs états précé- 
dents pour toutes les valeurs de X et Q.. 

En examinant les fig. 4.8, a et b, nous voyons que le bistable 
de commande comportant un circuit combinaitore d'entrée et le 
bistable de sortie utilisant des portes intermédiaires ont la même 
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structure que celle d'une bascule synchronisée par le niveau. De ce 
fait, la structure d’une bascule à bistable de commande peut être 
représentée comme une réunion de deux bascules appelées maître 
et esclave !) et synchronisées par des niveaux inverses des signaux 
d'horloge C = C’. 

La structure de bascules à bistables de commutation est montrée 
a la fig. 4.8, c. Chacun des bistables de commutation forme les si- 
gnaux de commande S;, R° pour le biscable de sortie: Q, — Si, 
Qs3 = R;. Pendant la première partie de la période des signaux de 
synchronisation (par exemple, pour € = 1), le circuit combinatoire 
d'entrée élabore les valeurs des signaux S2:, Ro et S3, R3 telles que 
les bistables de commutation fournissent à leurs sorties S4 — Ri = 
— 0, quand le bistable de sortie est disjonctif, et Si — Ri = 1, 
quand il est conjonctif. A l'apparition de C = O (front négatif du 
signal d'horloge) le circuit combinatoire forme les signaux S2, R2 
et S3, R3 qui amènent les bistables de commutation dans des états 
tels que les valeurs obtenues Q, = S;, Q3 = Ri assurent le change- 
ment ou la conservation de l’état du bistable de sortie conformément 
a la table des états donnée. Au cours de la deuxième partie de la 
période du signal d'horloge (C = 0) le circuit combinatoire d'entrée 
ne peut élaborer, en cas de variation de X, que les signaux S2, R2 
et S3, R3 qui ne peuvent pas provoquer une modification de @, — 
= Si, Q3 = Ri et @,. A l'apparition du front positif du signal C 
les bistables de commutation passent à l’état Q, — Q;, = 0 ou Q, — 
= 9, = 1 qui assure la conservation de l’état du bistable de sortie 
disjonctif ou conjonctif respectivement. Ainsi, la bascule ayant 
une telle structure sera synchronisée elle aussi par un front (dans le 
cas considéré par le front négatif). La polarité du front de synchro- 
nisation se détermine par la structure du circuit combinatoire d'entrée 
et par le type d’élémentsutilisés dans les bistables de commutation. 

La structure des bascules semi-dynamiques (fig. 4.8, d) diffère 
de celle des bascules à bistable de commande (fig. 4.8, b) en ce qu'au 
lieu du bistable de commande le circuit de commande contient deux 
éléments qui retardent d'un temps désiré t}4 la transmission du si- 
gnal entre le circuit combinatoire d'entrée et les portes intermédiai- 
res. Comme élément de retard on peut utiliser un circuit RC integra- 
teur, un élément logique à retard accru et autres éléments. L'éle- 
ment de retard remplit les fonctions d’un élément de mémoire dyna- 
mique en assurant la conservation de l’information envoyée à son 
entrée pendant le temps tLa après la variation du signal d'entrée. 

Pendant la première partie de la période du signal d'horloge (par 
exemple, pour C = 0) le circuit combinatoire d'entrée élabore un 
signal C” qui assure sur les sorties des portes intermédiaires les si- 
goaux Si — Ri — O0 pour un bistable de sortie disjonctif et Si = 


1) Les termes anglais correspondants sont: master (maître) et slave (es- 
clave). Les bascules ayant une telle structure sont communément appelées 
bascules maître-esclave ou tout court bascules du type M-E [5 à 7]. 
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— À; = 1 pour un bistable de sortie conjonctif. Dans ces conditions, 
le bistable de sortie conserve l’état précédent Q, quelles que soient 
les variations des signaux de commande X. Le circuit combinatoire 
fournit à ses sorties, conformément aux signaux X et Q, appliqués, 
les signaux S2, R2 qui assurent les commutations ultérieures du bis- 
table de sortie. 

A l'apparition du front positif du signal d’horloge après l’éta- 
blissement de C = 1,le circuit combinatoire élabore un signal C’ 
qui assure le passage de S2 et R2 à travers les portes intermédiaires 
vers les entrées du bistable de sortie qui passe à l’état imposé. En 
même temps, les sorties du circuit combinatoire prennent, quels 
que soient les signaux de commande X et Q,, les nouvelles valeurs 
S2 = Re = 0 ou S5 — Ro: = 1 qui doivent assurer le régime de 
stockage pour le bistable de sortie, disjonctif ou conjonctif respecti- 
vement. Ces signaux arrivent sur les entrées S>, R2 avec un retard 
ta Suffisant pour la commutation complète du bistable. Ainsi la 
réalisation de la condition 


sie (&.6) 


où £. est la durée de commutation du bistable, est nécessaire pour le 
fonctionnement normal des bascules semi-dynamiques. 

Tant que € = 1, les valeurs établies S5 — Ro — 0 ou So — Ro — 
— 1 se conservent pour toutes les variations des signaux X et Q.. 
Après l'apparition du front négatif du signal d'horloge, quand C — 
— 0, les portes intermédiaires sont bloquées par le signal C” corres- 
pondant, de sorte que l’état de Q, reste inchangé. 

Ainsi, dans les bascules semi-dynamiques la commutation du 
bistable de sortie est effectuée conformément au vocabulaire des pas- 
sages (Tableau 4.8) par des impulsions de tension formées sur les 
sorties du circuit de commande. Il est donc plus commode de repré- 
senter le circuit de commande sous forme de deux éléments dits dif- 
férentiateurs !) (fig. 4.8, d) qui à l’apparition d’un front correspondant 
du signal d'horloge à l'entrée C fournissent à leurs sorties des 
impulsions de durée et de polarité nécessaires si une combinaison 
déterminée de niveaux est appliquée aux entrées de commande. Un 
élément différentiateur (ED) peut être réalisé à partir de plusieurs 
éléments logiques et d’un élément de retard. 

Comme le montre la fig. 4.8, les structures des bascules intégrées 
comportent de un à trois bistables. Pour pouvoir déterminer de façon 
univoque l’état d’une bascule il faut donner les valeurs des signaux 
de commande X, du signal d'horloge C et les états de tous les bista- 
bles, c’est-à-dire les valeurs de Q,, Q., Q:. A la différence des variables 
externes X et C, les valeurs logiques des signaux Q,, Q.,, Q, sont ap- 
pelées variables internes. Ainsi, l’ensemble des variables externes et 


1) Cette appellation tient à ce que les impulsions sont formées par suite 
d'une différence entre les temps de passage des signaux arrivant à la porte inter- 
médiaire par deux voies : à travers l'élément de retard et sans passer par celui-ci. 
De tels éléments sont souvent appelés éléments à impulsions et niveaux. 
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internes détermine entièrement l’état actuel d'une bascule. Le chan- 
gement d’état de la bascule en cas d'apparition de nouvelles valeurs 
des variables externes dépend des valeurs existantes des variables 
internes: Q7*! = f (X, Qï, Q5, Q5). 

Méthodes générales de conception de la structure et des schémas 
électriques des bascules. — Dans les microcircuits numériques on 
utilise toutes les quatre variantes de structure des bascules que nous 
venons de décrire. Aussi, en élaborant une bascule, faut-il choisir 
une variante de structure et les types de bistables à utiliser, obtenir 
la structure du circuit combinatoire d'entrée et des portes intermé- 
diaires (pour les bascules semi-dynamiques, la structure des éléments 
différentiateurs) et étudier ensuite les schémas électriques qui peu- 
vent assurer leur réalisation. 

Les données de départ pour l'élaboration de la bascule sont cons- 
tituées par la description donnée de son fonctionnement logique et 
les exigences pour les principaux paramètres électriques. Pour la 
conception de la structure des bascules nous utiliserons la méthode 
du vocabulaire opératoriel basée sur l'emploi des vocabulaires des 
opérateurs de passages indiqués plus haut dans ce même $ 4.2, et 
pour la conception des schémas électriques, l’une des méthodes dé- 
crites au$ 3.2. Les méthodes générales de conception des bascules 
comportent les étapes suivantes que nous allons examiner sur l’exem- 
ple d’une bascule D synchronisée par le niveau haut (C = 1), dont 
les diagrammes temporels sont donnés à la fig. 4.9, a. 

I. Etablissement de la table primaire des passages. Le fonctionne- 
ment logique d’une bascule peut être donné sous diverses formes: 
par une description verbale, par des diagrammes temporels, à l’aide 
d’une table des états, etc. Pour la conception de la structure il est 
le plus commode de prendre comme information de départ sur le 
fonctionnement d'une bascule la table primaire des passages (Ta- 
bleau 4.10, a). 


Tableau 4.10,a Tableau 4.10, b 
Table primaire des passages Table réduite des passages d’une bascule 
d’une bascule D synchronisée D synchronisée par le niveau C=1 
par le niveau C=1 
CD 00 01 11 | 10 | Qù 
CD | 00 ot 11 |10|Q 
| 1, 2,3, 4 | (1) (2) T | (4) 0 
| h 5, 6,7, 8 | (5) | (6) | «mn | 4 | 1 
1 (1) 2 1—,|4|0 
2 1 (2) 7 410 
3 | — — — |[|—|0 
4 1 2 7 ||(4)10 
5 (5) 6 7 &|1 
6 5 (6) 7 4 |1 
1 9 6 |(7—!'|[41|1 
8 — — — |—|1 


[eu 
[Je] 
[ep] 


Chacune des colonnes de la table primaire des passages correspond 
à l’une des combinaisons possibles des variables externes. Ainsi, 
le nombre total de colonnes est égal à n, — 2, À étant le nombre 
de variables externes (y compris le signal d'horloge). Pour chacune 
des combinaisons des variables externes la bascule peut être à l’un 
ou à l’autre de deux états: Q, = 0 ou @, = 1. Le nombre total d'é- 
tats de la bascule est donc égal à 2n.. A chaque état correspond une 
ligne de la table des passages indiquant, à son intersection avec 
une des colonnes, le numéro d'ordre de l’état (chiffres entre paren- 
thèses). Si lors du fonctionnement de la bascule un état quelconque 
n’est pas réalisé (par exemple, pour la bascule D dans le Tableau 
4.10, a ce sont les états avec CD = 11, Q, = 0 et avec CD = 10, 
Q, = 1), on met un trait dans la ligne correspondante. Les chiffres 
entre parenthèses désignent des états stables de la bascule. 

Ensuite on indique dans la table tous les passages possibles entre 
les états stables de la bascule suivant sa loi de fonctionnement don- 
née par une table des états, une équation caractéristique ou par des 
diagrammes temporels. Par exemple, dans le cas d’une bascule D 
synchronisée par le niveau C = 1, la variation des variables exter- 
nes CD = 00 —+ 11 fait passer la sortie de l’état 97 — 0 à l’état 
Qr*1 = 1. Ce passage de l’état (1) à l’état (7) est considéré dans le 
Tableau 4.10, a comme un passage préliminaire à un état instable 
auquel on attribue le même numéro à l’état stable final, et comme le 
passage ultérieur à l’état final stable (indiqué par des flèches). Les 
états instables intermédiaires sont désignés par des chiffres sans pa- 
renthèses dans des cellules correspondantes de la table. Si un état 
instable quelconque n’est pas réalisé lors du fonctionnement de la 
bascule (par exemple, pour les états correspondant à une combinai- 
son interdite des variables externes SR — 11 dans une bascule RS), 
on met un trait dans cette cellule de la table. 

La table primaire des passages peut être construite à l’aide des 
diagrammes temporels donnés de la bascule (v. fig. 4.9, a). À cet 
effet, on commence par énumérer tous les 2n, états stables. Dans 
les diagrammes temporels, les états stables sont désignés par les 
mêmes numéros (entre parenthèses). Les états instables sont placés 
dans les diagrammes temporels entre les états stables. On leur at- 
tribue le numéro de l’état stable qui suit (v. fig. 4.9, a). Ceci étant 
fait, on remplit dans la table des passages les cellules qui désignent 
les états instables suivant leur numération dans les diagrammes 
temporels. Les états dont les numéros ne figurent pas dans les dia- 
grammes temporels sont désignés par un trait dans les cellules corres- 
pondantes du Tableau 4.10, a. 

A chaque ligne de la table des passages correspond un des états 
de la bascule qui doit différer des autres états par la valeur de l’une, 
au moins, des variables internes. De ce fait. si la table des passages 
contient 27, lignes, le nombre de variables internes et donc celui de 
bistables utilisés dans la bascule doit être égal à 1g, (2n;). Pour 
simplifier la structure de la bascule (réduire le nombre de bistables), 
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il convient d'examiner la possibilité de diminution des lignes dans 
la table des passages. 

II. Réduction de la table primaire des passages. Elle s'obtient par 
élimination des états instables dont la présence n’est pas nécessaire 
pour un fonctionnement normal de la bascule. On y arrive en réu- 
nissant des cellules ayant les mêmes valeurs de Q, et contenant dans 
les colonnes de même nom les mêmes numéros des états (entre paren- 
thèses ou non) ou des traits. Par exemple, dans le Tableau 4.10, a 
on peut réunir les lignes 1 à 4 et 5.à 8 et obtenir ainsi une fable réduite 


JE YRIEZR 
HCNLLUT 0 | 
Pr 


CD C) 
00 01 


11 


Fig. 4.9. Exemple d'établissement d’une bascule D synchronisée par le niveau: 


a) diagramme ne b) table des passages ; c) table des variables internes; d) table ee 
passages des variables internes: e) diagrammes de Karnaugh des fonctions d° entrée S’e 
du bistable de sortie; f) schéma logique de la bascule 


des passages (Tableau 4.10, b). Si la colonne des lignes à réunir con- 
tient un chiffre entre parenthèses, celui-ci (désignant l'état stable) 
doit également être indiqué entre parenthèses dans la cellule corres- 
pondante de la ligne réunie. Si la colonne des lignes à réunir ne con- 
tient que des chiffres sans parenthèses ou des traits. on met dans la 
cellule de la ligne réunie ce chiffre sans parenthèses (désignant l’état 
instable). Enfin, si la colonne des lignes à réunir ne contient que des 
traits, on met un trait dans la ligne réunie. 
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Dans la table réduite (Tableau 4.10, b) ainsi obtenue, les passa- 
ges entre les états stables qui ne provoquent pas de changement de la 
valeur de Q, s'effectuent sans passer par des états instables intermé- 
diaires [passages (1) —> (2), (2) —> (3), (6) — (4) et autres]. Les états 
instables 3 et 6 ne sont utilisés que lors des passages avec changement 
de la valeur de @, [par exemple, (1) —> 6 —+> (6), (6) —> 3 —> (3) 
et autres]. 

Il convient de remarquer qu’une seule et même table primaire 
des passages peut admettre plusieurs variantes de réunion des lignes. 
Ceci signifie qu'on peut obtenir plusieurs variantes de tables rédui- 
tes et élaborer donc ensuite plusieurs schémas différents des bascules 
fonctionnant suivant une même loi. Lors de l'établissement d'un 
projet des bascules il convient d'examiner tous les procédés possibles 
de réunion des lignes et d'obtenir différents schémas structurels et 
électriques des bascules, dont on choisit ceux qui assurent les meil- 
leures valeurs des paramètres. 

À partir de la table réduite des passages on obtient la carte des 
passages (v. fig. 4.9, b) dans laquelle les cercles désignent les états 
stables, les points figurent les états instables et les traits indiquent 
les états irréalisables. Les passages des états instables aux états 
stables sont montrés par des flèches. 

III. Codage des états internes de la bascule. Il se fait conformé- 
ment à la carte des passages obtenue. Comme il a été dit plus haut, 
à chaque ligne dans la table ou dans la carte des passages correspond 
une combinaison déterminée de variables internes @Q,, Q:, ... 
Les valeurs de Q, sont donées pour chacune des lignes, alors que les 
valeurs des autres variables sont à choisir lors de l'établissement du 
projet. | 
La combinaison des variables (Q,, Q., ...) détermine l’état 
interne de la bascule (état de tous les bistables), de ce fait le proces- 
sus de choix des valeurs de ces variables pour chaque ligne de la 
table des passages s'appelle codage des états internes. Le nombre 
d'états internes est égal au nombre de lignes m, dans la table réduite 
des passages, et le nombre de variables internes à utiliser pour le 
codage de ces états ne doit pas être inférieur à Igem:i. 

Le nombre de modes de codage possibles se détermine par le 
nombre de variables internes. Pour deux variables (Q,, Q.), les 
modes de codage possibles sont au nombre de quatre, pour trois 
variables (Q,, Q,, Q:). ils sont au nombre de seize. La structure, le 
schéma électrique et les paramètres principaux (rapidité, puissance) 
de la bascule à réaliser dépendent du mode de codage choisi. Le 
choix d'un mode de codage optimal est donc un des problèmes prin- 
cipaux qui se posent lors de la conception des bascules. Les règles 
à suivre pour le choix du codage optimal sont décrites pour dif- 
férentes variantes de structure des bascules aux & 4.2 à 4.6. 

Pour les bascules asynchrones et les bascules synchronisées par 
le niveau, la table réduite des passages ne contient que deux li- 
gnes. Pour le codage de leurs états internes on n'utilise donc qu'une 
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seule variable Q, dont les valeurs sont données (v. Tableau 4.10, b). 
La structure de telles bascules comporte un seul bistable (v. fig. 
4.8, a). 

IV. Construction de la table des états internes. On l’effectue en 
partant des résultats du codage de ces états. La carte des variables 
internes (v. fig. 4.9, c) diffère de la carte des passages en ce que dans 
les cellules correspondant aux états stables on indique les codes des 
variables internes (Q,, Q,, Q:) par des chiffres cerclés. Un état in- 
stable est designé par le code des variables internes de l’état stable 
auquel la bascule passe à partir de l’état instable considéré. Ce code 
est indiqué dans la cellule correspondante de la carte des états par 
un chiffre non cerclé. Les états irréalisables sont figurés par des 
traits. Chaque ligne est codée par les valeurs des variables internes 
(Q,, Q:, Q3) suivant le codage effectué dans l’étape III. 

La carte des états internes d’une bascule D synchronisée par le 
niveau est indiquée à la fig. 4.9, c. Comme cette bascule ne possède 
qu'une seule variable interne Q,, le nombre de ses états internes est 
égal à deux et chacun d'eux est désigné par le chiffre O0 ou 1 en- 
cerclé (état stable) ou non (état instable). 

V. Construction des cartes des fonctions de passages des variables 
internes. On la réalise sur la base de la carte des états internes obte- 
nue précédemment. Le nombre de cartes des passages est égal au 
nombre de variables internes utilisées. Chacune de ces cartes 
(fig. 4.9, d) affecte la même forme que celle de la carte des états in- 
ternes. Quand la bascule est dans l’un des états stables (désignés 
sur la table des états internes par des chiffres cerclés), les valeurs 
des variables internes restent inchangées, de sorte que leur fonction 
de passages est FQ = 0 ou 1 suivant la valeur de Q. Le passage de 
la bascule d’un état stable à un état instable signifie la variation 
de la valeur de l’une au moins des variables internes. Aussi, les cellu- 
les de la carte correspondant aux états instables, indique-t-on la 
valeur FQ = A ou V suivant la variation subie par la variable 
interne donnée. Pour des états non réalisables on met des traits dans 
les cellules correspondantes de la carte des fonctions de passages. 

Ün exemple de carte de la fonction Fo, obtenue pour une bas- 
cule D à partir de la carte des états internes (v. fig. 4.9, c) est fourni 
par la fig. 4.9, d. 

VI. Obtention et minimalisation des fonctions d'entrée des bistables. 
Ces opérations sont effectuées en partant des cartes des fonctions de 
passages des bistables à l’aide des vocabulaires opératoriels des passa- 
ges (v. Tableau 4.8). A la carte des fonctions de passages F4, de cha- 
que bistable correspondent deux diagrammes de Karnaugh pour les 
fonctions réalisées sur les entrées S”’, R° du bistable considéré. 
D'aprèsleur forme, ces diagrammes de Karnaugh sont tout à fait analo- 
gues aux cartes initiales des fonctions de passages. Les diagrammes de 
Karnaugh pour les fonctions S”, R° sont remplis suivant le vocabu- 
laire opératoriel des passages (v. Tableau 4.8) pour les bistables 
de la bascule de classe choisie (statique ou semi-dynamique) et le 
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type choisi de bistable (disjonctif ou conjonctif). Pour chaque valeur 
de FA figurant dans la carte de la fonction de passage (0, 1, À ou V) 
on détermine, à l’aide du vocabulaire opératoriel des passages, 


les valeurs des fonctions S”’, R° (0, 1, d, d ou X) que l’on inscrit 
ensuite dans les cellules correspondantes du diagramme de Karpaugh 
(v. fig. 4.9, e). Pour des cellules dans lesquelles au lieu des va- 
leurs de F, figurent des traits, les valeurs de S’, R° sont considérées 
comme indéterminées (états irréalisables) et notées par X dans 
les diagrammes de Karnaugh. La minimalisation des expressions 
logiques des fonctions S’, R’ agissant sur les entrées des bistables 
se fait à l’aide des diagrammes de Karnaugh par la méthode décrite 
précédemment (v. $ 3.1) en déterminant les valeurs indéterminées 
notées X. 

Un exemple de remplissage et de minimalisation des fonctions 
d'entrées S’, R° pour un bistable conjonctif utilisé dans une bas- 
cule D synchronisée par le niveau est donné sur la fig. 4.9, e. 

VII. Etablissement du schéma structurel de la bascule. On y pro- 
cède après avoir mis les expressions obtenues pour les fonctions 
S', R' sous une forme commode à réaliser à l’aide de la base d’élé- 
ments assignée ou choisie. Les procédés à utiliser pour cette transfor- 
mation des expressions ont été décrits au $ 3.1. Puis, on construit 
les structures des circuits combinatoires qui réalisent les fonctions 
S”, R° pour tous les bistables faisant partie de la bascule. En réu- 
nissant entre elles les entrées et les sorties des bistables et des cir- 
cuits combinatoires suivant les expressions logiques obtenues, on 
construit le schéma structurel de la bascule. 

Par exemple, en se servant des diagrammes de Karnaugh repré- 
sentés sur la fig. 4.9, e, on obtient pour une bascule D les expressions 
minimisées des fonctions S”, R° que l’on met sous la forme commode 
à réaliser avec les éléments ET-NON: 


R'=CD.  S'=CD—C(CD)=CR. 


En reliant les sorties S:, R1 du circuit combinatoire construit d'’a- 
près les expressions obtenues, aux entrées du bistable conjonctif, 
on obtient le schéma structurel de la bascule représenté sur la fig. 
4.9, f. Les lignes en traits interrompus figurent les entrées asyn- 
chrones supplémentaires de mise à un S, et de remise à zéro Ry. 

VIII. Etablissement du schéma électrique de la bascule. Cette 
opération ainsi que la détermination des paramètres de la bascule 
se font à l’aide des méthodes de synthèse des circuits décrites au 
$ 3.2 en partant des expressions logiques et de la structure obtenues. 
Les particularités de l'élaboration des schémas électriques des 
différents types de bascules utilisées dans les microcircuits numé- 
riques seront examinées aux $$ 4.3 à 4.6. 

Si la bascule est à réaliser avec les éléments types ET-NON, 
OUÙU-NON, etc. (conception par la méthode des éléments), les niveaux 
logiques U°, U}, le seuil de basculement Ÿ,, les immunités aux bruits 
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Uïms Uïm seront les mêmes que ceux des éléments logiques consti- 
tuant la bascule (v. $$ 2.1 à 2.5). La sortance NV}, de la bascule est 
égale à la sortance NW des éléments du bistable de sortie diminuée du 
nombre de rétrocouplages: le plus souvent Vi, = (N — 1) ou 
(V — 2). La puissance P}, consommée par la bascule vaut la somme 
des puissances P des éléments constitutifs. 

La rapidité de fonctionnement des bascules se caractérise par 
les paramètres suivants: les temps de commutation de l'état Q, = 0 
à l'état Q, = 1 et inversement (42, {L'°) et la fréquence limite de 
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Fig. 4.10. Diagrammes temporels de commutation d’une bascule D synchronisée 
par le niveau (v. fig. 4.9, f) 


fonctionnement fmax. Ces paramètres dépendent des temps de pro- 
pagation tpd, tba des éléments constituant la bascule. Les valeurs 
de Æ'', &'° et de fmax Sont déterminées à l’aide de diagrammes tem- 
porels de la bascule construits compte tenu de la structure de Ia 
bascule et des temps f5d, td. La fig. 4.10 montre des diagrammes 
temporels de la bascule D dont le schéma logique est représenté 
sur la fig. 4.9, f. Comme le montrent ces diagrammes, les durées 
de commutation ont pour valeur 


lol HO) tt = +2) Spa. (4-7) 


La fréquence limite de commutation de la bascule s'exprime par 


fmax = 1/Te unin — 1/(tc min + tÈ min); (4.8) 


où Tc min est la durée minimale de la période du signal d'horloge: 
L@ mins € min Sont les durées minimales des demi-périodes néga- 
tive (C = 0) et positive (C = 1) du signal d'horloge qui assurent 
la commutation exigée de la bascule. Les diagrammes de la fig. 
4.10 montrent également que la durée té du signal d’horloge C = 1 
doit être suffisante pour que la valeur nécessaire S” ou R” s’établisse 
et la commutation du bistable commence: && > {E min = tpa + 
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+ tid. Quant à la durée {© du signal d'horloge € = 0, elle doit 
être suffisante pour l'établissement de la valeur S” — R° = 1, 
c'est-à-dire que {> ft min = tpd- On a finalement 


Temin= (ta +24) = te & tp, (4.9a) 
fra x = 1/3tpa- (4.9b) 


Ainsi, connaissant les paramètres des éléments, il n'est pas 
difficile de déterminer les paramètres de la bascule réalisée à partir 
de ces éléments.| 

Méthodes d’analyse du fonctionnement logique des bascules. — 
L'analyse du fonctionnement logique d’un schéma structurel donné 
d’une bascule (ou d’un autre sous-ensemble séquentiel) est effectuée 
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Fig. 4.11. Schéma logique (a), table des états internes (b) et table des passages 
(c) d’une bascule JK à bistables de commutation 


afin de déterminer la loi de leur fonctionnement, d'obtenir les 
diagrammes temporels ou les tables des passages ainsi que pour 
mettre en évidence et exclure des séquences critiques et d’autres 
causes éventuelles qui peuvent amener des erreurs de fonctionnement. 
La méthode générale de cette analyse comporte plusieurs étapes 
que nous allons examiner sur l'exemple d’une bascule JK (fig. 
4.11, a) dont le circuit de commande utilise des bistables de commu- 
tation. 

I. Explication des variables internes Q, et détermination de leurs 
expressions logiques Q; = f (X, Q, C). Ces opérations s'effectuent sur 
la base du schéma structurel donné. Comme variables internes on 
prend les signaux recueillis sur les sorties des bistables. Pour le 
schéma de la fig. 4.11, a on obtient 


Qi= 050: = Qi + Qo= R'Qu 
Q2=JCQ3(Q:1Q2) = Qi1Q2 + J+C+Q:= R;(QiQ 0), 


Qs u KCQ: (Q:Q:) —— Q:1Q:+ K + C +Q — R, (Q:Q:). 
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Les valeurs des signaux de commande S”., R” pour le bistable de sortie 
et les bistables de commutation sont données par les expressions 


Si = Qs: S2 7 Q: Ss — Qu 
Ri = Q., Ri = JCQs R$ = KCQ.. 


II. Construction de la table des états internes de la bascule. On la 
fait à l’aide des expressions logiques des fonctions Q; obtenues. On 
détermine et inscrit dans la table (fig. 4.11, b) les valeurs 
des fonctions @,, @Q;, ©; pour toutes les combinaisons des 
variables de commande X et du signal d'horloge C et les différentes 
combinaisons des variables internes (Q,Q.0.) ?). Si les valeurs obte- 
nues de @,, Q:, @, sont égales aux valeurs de départ (Q,0.0.) intro- 
duites dans les expressions logiques, l’état correspondant est stable 
et est entouré d’un cercle. Si les valeurs obtenues ne sont pas égales 
aux valeurs de départ pour l’une au moins des variables internes, 
l’état correspondant n’est pas stable (n'est pas cerclé), c’est-à-dire 
qu'il se produit une variation de Q suivant les expressions logiques. 

III. Obtention de la table des passages à partir de la table des 
états internes. On applique à cet effet la procédure inverse de celle 
décrite au $ 4.2. Les états stables sont désignés par des cercles, 
les états instables que la bascule prend au cours du passage d'un 
état stable à un autre, par des points. Les passages qui s’accompa- 
gnent de variations de @, sont désignés par des flèches. S'il existe 
des états que la bascule n'’atteint dans aucun de ses passages possi- 
bles, on les note par des traits dans la table des passages (fig. 4.11, c). 

La table des passages reflète d’une façon assez complète et sug- 
gestive toutes les particularités de fonctionnement d'une bascule. 
En se servant de la table des passages, on peut déterminer le type 
de bascule, trouver les séquences critiques et indiquer les possibilités 
de leur élimination ainsi que mettre en évidence des compétitions 
dites dangereuses qui peuvent provoquer une fausse commutation 
de la bascule. 

IV. Détermination du type de bascule. Elle se fait à l’aide de la 
table complète des états obtenue à partir de la table des passages. En 
examinant la table de la fig. 4.11, c, nous voyons que la variation de 
Q, se produit à l’apparition du front positif du signal d’horloge C. 
Dans la table des états (Tableau 4.11), on inscrit toutes les combinai- 
sons possibles des variables de commande X (dans l'exemple consi- 
déré J, X) et Q, = Q” correspondant aux états stables pour € = 0, 
c'est-à-dire avant l’arrivée du signal d'horloge. Les valeurs de Q, = 
— Q"+1se déterminent à l’aide de la table des passages d’après les 
états stables auxquels la bascule passe après l’apparition du signal 
d'horloge. Par exemple, comme le montre la fig. 4.11, c, l’appari- 
tion du front positif du signal d’horloge C = 1 fait passer la bas- 


1) Ce problème est à résoudre dans le cas où le schéma structurel du dis- 
positif est donné alors que la loi de son fonctionnement est inconnue ou doit 
être vérifiée. 
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cule de l’état stable initial JX = 10, C = 0 et Q, = Q"= 0 (état 
interne 011) par les états 001 et 101 à un état stable pour lequel 
Q, = Q"*! = 1 (état interne 101). C’est ainsi qu’on remplit toutes les 
lignes de la table des états. Pour l'exemple que nous considérons la 
table des états (v. Tableau 4.11) correspond à une bascule JK. 


Tableau 4.11 


Table complète des états 
d’une bascule JK 


0 0 0 0 0 
0 0 1 1 1 
0 1 0 0 0 
0 1 1 0 a 
Â t) 0 1 A 
1 0 1 1 1 
1 1 0 1 A 
{ 1 1 0 V 


La table des passages permet également de mettre en évidence les 
particularités de fonctionnement d’une bascule donnée. Comme 
on le voit sur la fig. 4.11, c, pour € = 1 la variation des signaux de 
commande JX = 01 —+ 11 ne provoque pas de commutation de 
la bascule (Q, — 0 — 0), si celle-ci est à l’état interne Q,0.0: = 
— 010, et la fait basculer (Q, = 0 —+ 1) si elle se trouve à l’état 
interne Q,Q,0;, = 011. Ayant examiné à l’aide de la table des 
passages tous les passages possibles, nous concluons que pour C = 1 
la bascule passe de Q, = 0 à Q, = 1 pour des variations suivantes 
des signaux de commande J'X: 00 —> 10, 00 —> 11, 11 —> 10 ainsi 
que pour 01 —+ 11 si son état interne était déterminé par le code 
Q,9:Q3 = 011. Le passage de la bascule de Q, = 1 à Q, = 0 pour 
C = 1 se produit en cas des variations suivantes de J'X : 00 —+ 01, 
00 + 11, 11 —+ 01, ainsi que pour 10 —+ 11 si son état interne était 
Q,:Q:Q; = 111. Dans ces cas la bascule JK considérée fonctionne 
comme une bascule synchronisée par le niveau. Les variations 
JK = 01 — 11 lorsque la bascule est à l'état Q,0.0, = 010 et 
JK = 10 — 11 lorsque la bascule est à l’état Q,0.0: = 101 ne 
provoquent pas pour C = Î de commutations respectives Q, = 
=0—1 et Q,, =1—+0, ce qui est caractéristique des bascules 
synchronisées par le front. Ainsi, la bascule considérée se caractérise 
par un mode de synchronisation mixte. Si l’on interdit (exclut) 
pour € = 1 la variation des variables d'entrée J — 0 —+ 1 avec 
Q@, =0et À = 0 —+ 1 avec Q, = 1, la bascule fonctionnera comme 
une bascule synchronisée par le front positif du signal d'horloge C. 

V. Mise en évidence des séquences critiques. Elle se fait égale- 
ment à l’aide de la table des passages. Comme cela a été dit plus 
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haut, les séquences critiques qui conduisent à des états indéterminés 
de la bascule se forment si aux entrées d’un bistable quelconque 
sont réalisées les variations des valeurs S’R” = 11 —+ 00 (pour 
un bistable disjonctif) ou SR" — 00 — 11 (pour un bistable con- 
jonctif). Aussi, pour mettre en évidence les séquences critiques, 
est-il nécessaire de déterminer les variations de S”’R’ pour tous 
les passages réalisables de la bascule. Si les variations interdites 
(S’R" = 11 —+ 00 ou 00 —+ 11) se présentent aux entrées d’un bistable 
quelconque au cours de certains passages, la séquence de variables 
d'entrée X qui provoque un tel passage est critique et doit donc 
être exclue lors du fonctionnement de la bascule dans les systèmes 
numériques. 

Pour la bascule considérée (v. fig. 4.11), on a Si; = Q:et R; = 
— Q,, si bien que les variations des valeurs S{R; — Q,Q, sont re- 
flétées directement sur les tables des états internes (fig. 4.11, b) 
et des passages (fig. 4.11, c). Comme le montrent ces tables aucun 
des passages réalisables ne provoque de variation S4R; = 11 —+ 00 
qui conduit à l'apparition d’une séquence critique. Les variations 
de S:R2 et de S3R3 se déterminent pour chacun des passages à l’aide 
des expressions obtenues dans l'étape I pour les fonctions S”, R’ 
aux entrées des bistables de commutation. 

Par exemple, pour € = 4 et la variation JX = 01 — 11, 
Ja bascule (v. fig. 4.11, c) passe de l’état stable Q,Q0.0, = (011) d’a- 
bord à l’état instable Q,Q0.0, = 001, puis à l’état instable Q,Q.,0., = 
— 101 et ensuite à l’état stable Q,Q0.0, = (101). Les variations des 
variables aux entrées des bistables de commutation se produisent 
alors dans l’ordre suivant: SoRo — 00 —> 01 —> 11 —> 11, 
S3R3 = 11 —— 10 —> 00 —> 00. Ainsi, la séquence considérée des 
signaux de commande ne provoque pas de variations interdites 
des valeurs (S’R’) = 00 —> 11 aux entrées des bistables de com- 
mutation, c'est-à-dire qu'elle n’est pas critique. En analysant 
de la même manière tous les passages, on peut s'assurer que pour 
la bascule de la fig. 4.11, a les séquences critiques n'existent pas. 

VI. Mise en évidence et élimination des compétitions dangereuses. 
Cela est également nécessaire pour assurer un fonctionnement cor- 
rect des bascules dans les systèmes numériques. On appelle compéti- 
lion une variation non simultanée des variables de commande aux 
entrées de la bascule ou des bistables entrant dans sa composition. 
Cet effet est dû à la dispersion des durées de commutation des élé- 
ments et organes numériques. Par suite de cet effet il devient dif- 
ficile d’assurer une variation simultanée des variables, car en pra- 
tique l’une de ces variables subira toujours une variation un peu 
plus tôt que l’autre. Si la différence entre les instants de variation 
des variables est plus grande que la durée de commutation d'un 
bistable, ce dernier peut se mettre dans un état qui ne doit pas se 
réaliser lors du fonctionnement normal de la bascule. Il peut en 
résulter un faux changement d'état de la bascule. Les compétitions 
qui peuvent amener une fausse commutation sont dites dangereuses. 
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Les compétitions dangereuses des variables internes qui peuvent 
se produire aux entrées du bistahle de sortie sont éliminées au cours 
de la conception de la bascule par un codage convenable des états 
internes. Les règles à suivre pour un tel codage seront données plus 
loin aux $ 4.4et 4.5. Au cours du présent paragraphe nous nous 
contenterons d'examiner les compétitions des variables de com- 
mande appliquées aux entrées X et C. Pour les mettre en évidence, 
on établit pour chaque passage provoqué par une variation de X 
et de C des séquences alternatives de ces variables qui peuvent se 
présenter aux entrées par suite des compétitions dans les organes 
numériques précédents. Par exemple, pour la bascule de la fig. 
4.11, a, la séquence JXC — 100 —> 001 comporte deux séquences 
alternatives: JKC — 100 —> 101 —> 001 et JXC = 110 —+ 111 —+ 
— 101. La première d’entre elles apparaît si la variation de C sous 
l'effet des compétitions a pris une légère avance sur la variation 
de J ; la seconde séquence surgit lorsque J avance sur C. Si la bas- 
cule est à l’état Q,Q0.0, = (011), les séquences indiquées donnent 
trois variantes différentes de variation des états internes de la 
bascule : 


001 —> 101 —> (10 ‘> 111—> (111); la variation de C 
7 avance sur celle de J, 


/ 
(Q:Q@:Q3) = (011)-—> (011); la variation simultanée de J etde X, 
N 


(011) —- (011); la variation de J avance sur celle de C. 


La compétition pour laquelle la variation de J passe en avance sur 
celle de C' n'est pas dangereuse, car elle ne conduit pas au changement 
de l’état final de la bascule. Au contraire, la compétition pour 
laquelle la variation de C prend de l'avance sur celle de J est dan- 
gereuse, car elle mène à un état qui diffère par la valeur de Q,, 
c'est-à-dire à un faux changement d'état de la bascule. En effec- 
tuant une analyse analogue de toutes les variations possibles des 
variables J, X et C’, on met en évidence les autres compétitions dan- 
gereuses. | 

On supprime les compétitions dangereuses en assurant des rela- 
tions temporelles appropriées lors des variations des variables 
de commande et du signal d'horloge. Le procédé le plus efficace 
consiste à interdire toute variation de À pendant un certain inter- 
valle de temps At avant l’apparition du front du signal d'horloge. 
Dans ce cas, le changement d’état de la bascule se produit à l’ins- 
tant où les variables de commande ZX ont déjà atteint leurs va- 
leurs finales, si bien que la possibilité de fausse commutation se trou- 
ve exclue. La valeur de l'intervalle At doit excéder la différence 
réelle entre les temps d’arrivée des signaux X et C qui peut se pro- 
duire dans le système numérique. Mais l'introduction de la marge 
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de temps At entraîne une augmentation correspondante de la pé- 
riode minimale du signal de synchronisation Tec min d'une quantité 
2Atet donc une réduction de la fréquence limite de fonctionnement 
fmax (v- $ 4.2). Ainsi, la suppression des compétitions dangereuses 
ne s'obtient qu’au prix d’une réduction de la rapidité. 

Il convient de remarquer que lorsque les dispositifs numériques 
sont réalisés sous forme de circuits LSI, la différence entre les durées 
de commutation des éléments placés sur une même pastille est sen- 
siblement plus petite que celle des éléments réalisés sous la forme 
de microcircuits distincts. Ceci signifie que la valeur exigée de At 
diminue nettement et la rapidité des dispositifs réalisés en circuits 
LSI est plus élevée que celle des microcircuits distincts. 

Les méthodes générales de conception des bascules que nous 
avons décrites dans ce paragraphe offrent des particularités suivant 
les types et les structures concrets des bascules. Au cours des para- 
graphes qui suivent nous examinerons des exemples de conception 
de différents types de bascules en tenant compte de ces particulari- 


tes. 


$ 4.3. Bascules asynchrones et bascules synchronisées 
par le niveau 
Bascules asynchrones. — Parmi les bascules asynchrones, on 


utilise dans les microcircuits numériques les bascules RS ou RS qui 
représentent un bistable disjonctif ou conjonctif (v. fig. 4.6) réa- 


b ” e 
) S R 


Fig. 4.12. Structure d’une bascule RS asynchrone à commande par les sorties 


du bistable (a) et schémas de bascules asynchrones RS et RS (b) réalisées 
avec des éléments TTL 


lisés avec des éléments TTL, I*L, ECL, MOS ou CMOS. Les fig. 4.12, 
a et b fournissent un exemple de schémas structurel et électrique 
d’une bascule RS pilotée par les sorties d’un bistable réalisé à 
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l’aide des éléments TTL à inverseur simple. Le schéma d'une bas- 
cule RS (fig. 4.12, c) utilisant les mêmes éléments affecte la struc- 
ture représentée sur la fig. 4.6: c. Cette bascule se met à l’état 
Q, = 1 pour des signaux d'entrée S = 0, R = 1 et à l’état Q, = 0 
pour S = 1, À = 0, de sorte que dans la structure de la fig. 4.6, c, 
S=R', R=S. 

Le schéma d’une bascule RS conçue avec des éléments ECLPS 
(v. fig. 2.26, a) suivant la structure de la fig. 4.6, a est donné à la 
fig. 4.13, a, où les bases des transistors de référence T1, To sont 


a) b) 


Fige 4.13. Schémas d'une bascule RS asynchrone réalisée avec des éléments 


a) variante de départ: b) schéma obtenu après la réunion des transistors 


branchées non sur la source Æ, mais aux sorties des éléments qui 
réalisent la fonction d’inversion (v. $ 2.3). Dans ce schéma les poten- 
tiels auxquels sont portés les émetteurs réunis des transistors des deux 
éléments (points a et a”) sont égaux quel que soit l’état de la 
bascule. On peut donc relier électriquement les points a et a” entre 
eux (ligne en traits interrompus sur la fig. 4.13, a) et utiliser une 
seule résistance commune ÀR.. Comme les transistors T,, et T12, 
Ts et T1” se trouvent alors montés en parallèle, on peut rempla- 
cer chaque paire par un seul transistor. On obtient finalement le 
schéma de la bascule RS (bistable disjonctif) représenté sur la 
fig. 4.13, db. Comme le montre la comparaison des schémas donnés 
sur les fig. 2.26, a et 4.13, b, la bascule RS ainsi obtenue com- 
porte à peu près le même nombre de composants et donc occupe 
presque la même surface sur la pastille qu’un élément ECLPS. La 
puissance consommée et la durée de commutation de cette bascule 
sont les mêmes que celles d’un élément ECLPS. On peut donc réa- 
liser un bistable à l'aide d’un seul commutateur de courant en 
utilisant des rétrocouplages entre ses sorties biphasées. L'emploi 
de tels bistables permet d'élever notablement larapidité de fonction- 
nement, de réduire la consommation et la surface des bascules et 
d’autres organes séquentiels. C’est pourquoi les bistables (bascules 
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RS asynchrones) à un seul commutateur de courant sont large- 
ment utilisés dans les microcircuits ECL. 

Bascules synchronisées par le niveau. — Parmi les bascules à 
niveaux, les plus largement utilisées dans les microcircuits numé- 
riques sont les bascules RS et D. La synthèse de la structure des bas- 
cules de cette classe par la méthode du vocabulaire opératoriel a été 
illustrée au $ 4.2 par l'exemple d’une bascule D. 

Les schémas structurels des bascules RS à niveaux utilisant des 
bistables conjonctifs commandés par les entrées et par les sorties 
sont représentés sur les fig. 4.14, a et b. En effectuant l’analvse 


101 100 


» FPLELCRERE o 
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Fig. 4.14. Bascules RS synchronisées par le niveau, à commande par les entrées 
du bistable (a), à commande par les sorties du bistable (b), leur table des états 
internes (c) et leur table des passages (d) 


du fonctionnement de ces structures à l’aide de la méthode décrite 
au $ 4.2, on obtient pour les fonctions S4, À; aux entrées des bista- 


bles: Ri = SC, Si = RC, pour la fonction de sortie de la bascule: 


Q; = RiQ; = R; + Q; après quoi on construit la table des états 
internes (fig. 4.14, c) et la table des passages (fig. 4.14, d). Comme 
le montre la table des passages, les bascules changent d'état pour 
C = 1 (synchronisation par le niveau haut de C). A partir de la table 
des passages, on peut obtenir la table des états qui aura la forme 
du Tableau 4.1. Ainsi, les schémas structurels donnés remplissent 
réellement les fonctions des bascules RS. 

Le schéma électrique d’une bascule RS réalisée avec des éléments 
TTL à inverseur simple suivant la structure de la fig. 4.41.b a 
l'aspect général de la fig. 4.12, b, le circuit de synchronisation C 
étant dessiné en pointillé. Ce schéma se caractérise par une durée 
de commutation £ = 24, c'est-à-dire 1,5 fois plus petite que dans 
la bascule réalisée avec les mêmes éléments mais suivant la struc- 
ture de la fig. 4.14, a. En outre, ce schéma consomme une puissance 
plus faible et contient moins de composants, c’est-à-dire occupe une 
surface plus petite sur la pastille. 
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Des exemples de bascules RS et RS à niveaux réalisées à l’aide 
des éléments des autres types sont fournis par la fig. 4.15. La svn- 
thèse de ces structures peut être effectuée par la méthode du vocabu- 
laire opératoriel (v. $ 4.2), et l'analyse de leur fonctionnement, 
par la méthode décrite au $ 4.2. La bascule RS de la fig. 4.15, a 
correspond à la structure de la fig. 4.14, b, mais utilise pour l'exé- 
cution de la conjonction uniquement des connexions en ET càblé. 
Ce schéma, dont la durée de commutation est t — 2th4. est à réa- 
liser à partir des éléments 1°L. Les schémas structurels des fig. 


Fig. 4.15. Variantes de structure des bascules RS et RS réalisées avec des élé- 
ments NON, ET cäblé (a), OU-NON (b)}, OU-NON, OÙ cablé (c), 
ET-OU-NON (d) 


4.15, b et c sont analogues aux structures représentées sur les fig. 
4.14, a et b respectivement, mais utilisent les éléments OU-NON 
et OÙ cäblé. Comme le montre l'analyse, ces schémas remplissent 


les fonctions des bascules RS synchronisées par le niveau € = 0. 
De telles bascules peuvent être réalisées à l’aide des éléments ECL 
à un seul étage. La fig. 4.15. d montre la structure d’une bascule 
RS avec des éléments ET-OU-NON qui offre une durée de commu- 
tation ? — 2{pa. {pa étant le temps de propagation des éléments 
ET-OU-NON (fpa est en général plus grand que t,4 des éléments 
ET-NON, OU-NON de type analogue avec la même consommation). 
De telles bascules sont réalisées à l'aide des éléments TTL à inver- 
seur complexe ainsi qu'avec des éléments MOS et CMOS. 

Le schéma structurel d'une bascule D synchronisée par le niveau 
haut, faisant appel aux éléments ET-NON (v. fig. 4.9,f). a été 
obtenu au $4.2. En procédant de façon identique, on a obtenu les 
structures des bascules D qui recourent à d’autres éléments logi- 
ques et dont les exemples sont donnés à la fig. 4.16. La bascule D 
de la fig. 4.16, a fonctionne de la même manière que la bascule 
de la fig. 4.9, f et se réalise à l’aide des éléments I°L. Sa durée de 
commutation fc = 2tpa. La bascule D de la fig. 4.16, b utilise des 
éléments OUÙU-NON reliés de la même façon que sur la fig. 4.9, f. 
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Elle est synchronisée par le niveau bas de C (C = 0), présente 
une durée de commutation t, = 3t,4 et peut être conçue avec des 
éléments ECL. Pour accroître la rapidité de fonctionnement, on 
peut utiliser dans les bascules recourant à des éléments ECL la 
commande par les sorties des bistables (fig. 4.16, c) à l’aide de 
OÙ câblé (v. $ 2.3). La durée de commutation s’en trouve ramenée 
à te = 2tpa- La consommation et la surface occupée sur la pastille 
peuvent être réduites dans le cas des bascules en ECL si on utilise 
comme bistable un commutateur de courant avec des rétrocouplages 


Fig. 4.16. Variantes de structure des bascules D synchronisées par le niveau, 
réalisées avec des éléments NON, ET cäâblé (a), OU-NON (b), OU-NON, 
OU cäblé (c), ET-OU-NON (d), ET-OU (e) 


(fig. 4.13, b). La fig. 4.16, d montre la structure d’une bascule D 
synchronisée par le niveau haut (© = 1) avec un élément ET-OÙ- 
NON. La synchronisation de cette bascule exige un signal d'hor- 
loge biphasé, de plus, si on intervertit les bornes d'horloge C et 


C, la bascule sera synchronisée par le niveau bas (C = 0). Le schéma 
considéré peut être réalisé à l’aide des éléments TTL, MOS et CMOS. 
Si on élimine les inverseurs dans la structure de la fig. 4.16, d, 
on obtient une bascule avec un élément ET-OU (fig. 4.16, e). 

Considérons quelques exemples de synthèse des bascules RS 
et D synchronisées par le niveau à l’aide de la méthode des graphes 
de courant (v. $ 3.2). 

Une des structures d'une bascule D synchronisée par le niveau 
haut (C = 1) est donnée à la fig. 4.17, a. Cette bascule est réalisée 
à partir d'un bistable commandé par les sorties à l’aide d’un 
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ET câblé. Lorsque C = 0, les éléments du bistable conservent à la 
sortie de la bascule l’état Q quelles que soient les variations du 


signal appliqué à l'entrée D. Pour C = 1, la sortie Q passe à l’état 
Q = D-1 = D qui est transmis à la sortie Q via l’inverseur: Q — 
— }) = D. C'est ainsi que se produit le positionnement du cir- 
cuit conformément à la table des états de la bascule D. Le schéma 


Fig. 4.171. Synthèse d’une bascule D à partir des éléments TTL: 


a) structure de départ ; b) sa modification : c) graphe de courant: d) schéma initial ;: e) sché- 
ma après la réunion des composants 


de la bascule peut être représenté sous la forme montrée sur la fig. 
4.17, b, où le bistable est réalisé avec des éléments assumant l’opé- 
ration d’implication. Cette opération peut être exécutée à l'aide 
d'une porte à transistor commandée par la base et par l'émetteur 
(v. fig. 3.5). En employant la méthode décrite au $ 3.2, on obtient 
un graphe de courant (fig. 4.17, c) correspondant au schéma structu- 
rel donné. Pour passer à un schéma électrique, utilisons des géné- 
rateurs de courant (GC) à résistances, un concentrateur de courant 
(CC) câblé aux sorties de la bascule et un transistor à deux émet- 
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teurs comme CC à l'entrée D. On obtient ainsi le schéma de la 
fig. 4.17, d. En réunissant les diodes ainsi que les transistors T2 
et T4. avant les bases communes et les collecteurs communs, en 
transistors à deux émetteurs 7,. T2, on obtient la variante dé- 
finitive du schéma électrique (fig. 4.17,e). 

Une analyse électrique de ce schéma permet de s'assurer qu'il 
remplit effectivement les fonctions d’une bascule D synchronisée 
par le niveau C = 1. Pour C = 1, le transistor T2 se bloque de mème 
que la jonction base-émetteur £2 du transistor T,. Si D = 0, le 
transistor T3 est bloqué, la jonction base-émetteur £7 du transistor 


Fig. 4.18. Bascule RS réalisée avec un élément ECLPS à deux étages: 
a) graphe de courant; b) schéma électrique 


T, est conductrice et ce transistor est saturé. Les sorties de la bas- 
cule sont dans les états: Q0 =D =0, Q=D=1.Si D =1, le 
transistor TZ est conducteur et saturé alors que les deux jonctions 
base-émetteur de T3 sont bloquées. Dans ce cas les sorties sont dans 


les états: Q = D = 1, Q = D = 0. Ainsi l’apparition de C = 1 
impose à la bascule l’état exigé. Quand C = 0, le transistor TJ est 
bloqué pour toutes les valeurs de D. Les transistors T2 et T3 conser- 
vent les états auxquels ils ont été mis pour C = 1 si bien que les 


valeurs de Q et de Q restent inchangées. 

Le schéma obtenu contient un nombre deux fois plus petit de 
composants et donc occupe sur la pastille une surface deux fois plus 
petite que le schéma de la bascule D réalisé à l’aide des éléments 
TTL à inverseur simple suivant la structure de la fig. 4.9, f. En ou- 
tre, il fournit une durée de commutation 1,5 fois plus courte et con- 
somme une puissance 2 fois plus faible. Tout ceci explique pour- 
quoi les bascules de ce type sont largement utilisées dans les circuits 
LSI réalisés en TTL. 
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Pour la synthèse d’une bascule RS à l’aide d’un élément ECL 
multi-étage, utilisons comme expressions de départ les expressions 


logiques des fonctions de sortie Q@ et Q@ obtenues suivant le schéma 
structurel de la fig. 4.15, b que nous mettrons sous la forme Q — 


= RC +Q(C+C), Q= SC+Q(C+C). Conformément à la 
Méthode décrite au $ 3.2, construisons le graphe de courant d’un 
élément ECL à deux étages qui fournit aux sorties les fonctions Q 


et Q (fig. 4.18, a). Passons du graphe de courant au schéma électri- 
que correspondant en utilisant à cet effet des fixateurs de poten- 
tiel (FP) à résistances, des con- 
centrateurs de courant (CC) cä- 
blés et un générateur de courant 
(GC) à transistors (v. Tableau 
3.1). En réunissant en transis- 
tors à deux émetteurs les tran- 
sistors qui possèdent en commun 
leurs bases et collecteurs, on 
obtient le schéma (fig. 4.18, b) 
d'une bascule D synchronisée par 
le niveau bas (C = 0) réalisée 
à l’aide d'un seul élément ECLPS 
à deux étages ($ 2.3). L'émet- 
teur-suiveur prévu à l'entrée C 
joue le rôle du fixateur de po-  Fig.4.19. Schémas de bascules D réali- 
entiel d'adaptation. “ci diément deux étage 
analyse du schéma ainsi ob- 

tenu montre qu’il fonctionneeffec- 

tivement comme une bascule D. Pour C = O0, le transistor TZ et 
les jonctions base-émetteur £1 des transistors T4 et T5 sont bloqués. 
Le transistor T2 est conducteur et sert de source de courant pour le 
bistable utilisant les transistors T3, T4, T5, T6 dont le schéma est 
analogue à celui de la fig. 4.13, b. Sous l’effet des signaux appliqués 
aux entrées R et S le bistable (bascule) fournit sur ses sorties les 


valeurs correspondantes de Q et Q. Pour C = 1, les transistors 
T1. T3. TG se bloquent de même que les jonctions £2? des transistors 
T4 et T5. Le transistor T2 et les jonctions £7 des transistors T4 
et 75 sont à l’état conducteur. Les transistors T4 et T5 constituent 


un bistable qui conserve inchangés les états de Q et de Q quelles 
que soient les valeurs de R et S. 

Par un procédé analogue on peut obtenir les schémas électriques 
des bascules D synchronisées par le niveau en utilisant comme struc- 
tures de départ celles représentées sur les fig. 4.16, d et e. Les sché- 
mas électriques des bascules D utilisant un élément à deux étages 
ECLPS et EFL sont représentés sur les fig. 4.19, a et b respective- 
ment. Les schémas des bascules RS et D réalisées à l’aide des élé- 
ments ECL à deux étages (fig. 4.20, a et b) diffèrent des schémas 
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obtenus précédemment (fig. 4.18, b, 4.19, a) par l'emploi d'émet- 
teurs-suiveurs branchés à la sortie. 

Les schémas obtenus des bascules RS et D se caractérisent par 
les mêmes valeurs de la durée de commutation, de la puissance 
consommée et de la surface occupée sur la pastille que celles des 
éléments à deux étages ECL ou ECLPS. Par rapport aux bascules 
analogues réalisées à l’aide des éléments ECL et ECLPS à un seul 


ss 


LS ne eme ses) 
Emetteurs- Emetteurs- 
suiveurs de suiveurs de 

sortie sortie 
a) b) 


Fig. 4.20. Schémas de bascules RS (a) et D (b) réalisées avec des éléments ECL 
à deux étages 


étage (v. fig. 4.15, b, 4.16, b), ils offrent un gain de près de deux 
fois d’après ces paramètres. Dans les bascules ainsi obtenues on 
peut passer au niveau de synchronisation € = 1 en appliquant à 
cet effet le signal d'horloge à la base du transistor 72 et la tension 
de référence à la base du transistor T7. La rapidité de fonctionne- 
ment de ces bascules devient près de 1,5 fois plus grande si au lieu 
de la tension de référence £,, on applique un signal d'horloge inverse 


C, c'est-à-dire si l’on utilise une synchronisation biphasée. 


$ 4.4. Bascules à bistable de commande 


Les bascules à bistable de commande constituent une des variétés 
des bascules synchronisées par le front (fig. 4.8, b). Pour la con- 
ception de la structure de ces bascules on peut recourir à la méthode 
du vocabulaire opératoriel décrite au $ 4.2. 

Conception de la structure des bascules à bistable de commande. 
— Nous allons considérer les particularités de la conception de 
ces bascules sur l’exemple d’une bascule JK synchronisée par le 
front négatif du signal d'horloge C. 
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Dans l'étape TI, on compose la table primaire des passages de la 
bascule JK en appliquant à cet effet la méthode décrite au $ 4.2. 
Pour exclure la possibilité d'apparition de compétitions dangereuses, 
on interdit une variation simultanée des variables J, Æ et du signal 
d'horloge C ainsi que toute variation de J ou de À pour C = 1. 
La table primaire des passages de la bascule JK (Tableau 4.12) ainsi 
obtenue contient 16 états et peut être considérablement simplifiée. 

Dans l'étape IT, on réduit la table primaire des passages en réu- 
nissant des lignes (v. $ 4.2). Ce faisant, on peut obtenir plusieurs 
variantes possibles de la table réduite des passages dont deux sont 
données dans le Tableau 4.13. Ces variantes de la table des passages 
sont réalisées avec des structures différentes des bascules JK. Aussi, 
en établissant le projet d’une telle bascule, faut-il élaborer et analy- 
ser ses schémas structurels et électriques qui réalisent les différentes 
variantes de la table réduite des passages et choisir la variante qui 
conduit à un schéma satisfaisant le mieux possible aux exigences 
imposées. 

Dans notre exemple, adoptons pour la réalisation la première 
variante de la table réduite des passages (Tableau 4.13) parce qu’elle 
contient des états irréalisables dont la détermination complémentaire 
permet d'obtenir des expressions logiques plus simples pour les 
fonctions d'entrée du circuit combinatoire. À cette variante corres- 
pond la table des passages donnée à la fig. 4.21, a. 

Dans l'étape III, on effectue le codage des états internes de la 
bascule. Il existe quatre variantes possibles de codage montrées sur 
Ja fig. 4.21, a qui diffèrent l’une de l’autre par la valeur de la va- 
riable interne Q.. On choisit une variante qui exclut les compétitions 
dangereuses des variables internes Q,, Q.. A cet effet, il suffit que 
lors des passages de la bascule d’un état stable à un autre état stable 
les valeurs des deux variables internes ne changent pas à la fois. 
Cette règle de codage est à observer obligatoirement lors de la con- 
ception de tous les types de bascules à bistable de commande. 

Comme le montre la table de la fig. 4.21, a, cette condition est 
satisfaite par les {cet 3° variantes du codage. Chacune des variantes 
du codage conduit à un des schémas structurels possibles de la 
bascule. Aussi, en pratique convient-il d'obtenir des schémas struc- 
turels des bascules qui réalisent les deux variantes du codage. de 
comparer leurs paramètres principaux et de choisir le meilleur des 
schémas conformément aux exigences posées. 

Dans l'état IV, on construit, suivant le codage effectué, les tables 
des états internes (fig. 4.21, b) en appliquant à cet effet la méthode 
décrite au $ 4.2. 

Dans l'étape V, on obtient les tables des fonctions de passages 
des variables internes Fo, et Fo, (fig. 4.21, c) en les construisant à 
partir de la table des états internes ($ 4.2). 

Dans l’étape VI, on choisit les types de bistables de sortie et de 
commande, on trouve les expressions logiques minimisées pour les 
fonctions S1, Ri et S:, R3 à leurs entrées. Dans notre exemple, nous 
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utiliserons des bistables conjonctifs. Les diagrammes de Karnaugh 
des fonctions S1, R; et So, R: (fig. 4.21, d) pour les bistables de 
sortie et de commande sont remplis suivant le vocabulaire des pas- 
sages (v. Tableau 4.8), où nous prenons d’après le Tableau 4.9 
l'opérateur de commutation Ô = 0. Après avoir minimisé les fonc- 
tions Si, Ri et Sc, R: par réunion des cellules dans les diagrammes 
de Karnaugh (fig. 4.21, d), on obtient les expressions 


S,=C+Q, S,=J+Q,+cC, 
R'=C+Q, R,=K+Q,+cC. 
Dans l'étape VIT, les expressions obtenues pour les fonctions 


Si, Rj et S:. R: sont mises sous une forme commode à réaliser à 
l’aide des éléments ET-NON: 


Si=C+FO=COn  Si=T+Q+C—TQU, 
R;=C+Q2=CQ2, R;=K+Q,+C=KQU. 


Conformément à ces expressions, on construit le circuit combinatoire 
d'entrée et les portes intermédiaires qui les réalisent. En les reliant 
aux bistables de commande et de sortie comme l'indique la 
fig. 4.8, b, on obtient le schéma structurel (fig. 4.21, e) de la bas- 
cule JK. Remarquons qu'en adoptant une autre variante de réduc- 
tion de la table primaire des passages (étape II jet une autre variante 
de codage des états internes (étape III), on aboutit à d’autres schémas 


Tableau 4.12 
Table primaire des passages d’une bascule JK synchronisée par le front 


CJK 000 001 011 010 | 110 111 101 | 100 | Qi 
1 (1) 2 3 4 _ > = 8 0 
D 1 (2) 3 4 = = ; = 0 
3 1 2 (3) 4 25 6 ce = 0 
4 1 2 3 (4) 5 Se 22 = 0 
5 ss = _ 12 | (5) _ = me 0 
6 = ze 11 os se (6) | — " 0 
7 Le 2 = = = (7) Q 
8 1 _ _ _ = = _ (8) ü 
9 (9) 10 11 12 = = ss 16 1 

10 9 do) | 11 12 — = 15 _ 1 
11 9 10 | 1) | 12 Æ 14 … Es 1 
12 9 10 1 (12) | 13 _ - de 1 
13 — a _ 12 | (13) | — — 2e 1 
14 _ Le 3 _- — | «4 | — = 1 
15 = 2 = Æ = — | 45) | — 1 
16 9 à Le x = _ — | (16) 1 


Tableau 4.13 
Deux variantes de la table réduite des passages d’une bascule JK 


CJK 000 001 011 010 110 111 101 100 Qi 
1, 2, 3, 4, (2) | (3) | (&) 5 0 

7,8 

5, G — | — | | 12 | (6) 0 


(10) (12) | (43) 


1,2,3,4 | dt) | (2) | (3) | (4) 5 6 7 8 | 0 
5,6, 7,8 1 2 | 11 12 | (5) | (6) | ci (8)! 0 
9, 40, 11, 12! ç9) | qe | ç1) | (12) | 13 | 14 15 | 16 | 1 
13, 14, 15,16 9 2 3 | 12 | (413) | (14) | (45) | (46) | 1 


de la bascule JK qui cèdent d’ailleurs en plusieurs paramètres au 
schéma de la fig. 4.21,e. 

Après avoir analysé le schéma structurel obtenu par la méthode 
décrite au $ 4.2, on construit les diagrammes temporels (fig. 4.21, f) 
qui confirment que le schéma fonctionne effectivement comme une 
bascule JK synchronisée par le front négatif. L'analyse des diagram- 
mes effectuée compte tenu des temps de propagation moyens t,4 
des éléments montre que la durée de commutation de la bascule, 
c'est-à-dire l'intervalle de temps qui s'écoule entre l'instant d’appli- 
cation du front négatif du signal d'horloge C et l'instant où les 
sorties Q, et Q, changent d'état, est & = 3t,4. La durée minimale 
du signal d'horloge C = 1, nécessaire à l'établissement de l'état 
du bistable de commande {C min — 3£pa- Cette durée minimale est 
aussi celle de la demi-période {6 min de basculement du bistable 
de sortie. Ainsi la fréquence limite de fonctionnement fmax = 
= A/(4C min + ÉC min) = 1/6tpà- 

Pour réaliser une bascule JK synchronisée par le front positif 
il faut intervertir les bornes d'horloge C et C comme il est indiqué 
entre parenthèses sur la fig. 4.21, e. Dans bien des cas la bascule 
est dotée d’entrées J et À annexes (dessinées en pointillés sur la 
fig. 4.21, e). Dans ce cas on réalise aux entrées la fonction logique ET : 
J = (J,J2J3), K = (K,K:K3), dont l'emploi permet de simplifier 
la structure des sous-ensembles construits à l’aide de telles bascules 
(v. chap. »). 

Dans la bascule considérée on peut ne pas utiliser le signal 
d'horloge inverse C' si au lieu de C on applique aux entrées des portes 
intermédiaires les signaux S,, R: (lignes en traits interrompus sur la 
fig. 4.21,e). Les liaisons électriques qui sont introduites dans ce 
cas entre le circuit combinatoire d'entrée et les entrées des portes 
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intermédiaires sont dites couplages inhibitifs. On a alors 


Si = S,R;Q2 = (KQ1+ JQ:1+ 0) + Qs: 
Ri= SER;Q2 = (KQ1 + JQ1+C) + Qù. 


Pour € = 0, les portes intermédiaires transmettent (avec inversion) 
Jes signaux issus des sorties du bistable de commande aux entrées 
du bistable de sortie : Si — Q., Ri = Q:. Pour C = 1, le bistable 
de sortie ne change pas d'état parce qu’on a Si — Q,, Ri = Q: 
dans les cas où les valeurs de J et X ne doivent pas provoquer un 
changement d'état de Q, (c'est-à-dire avec J = K = 0, J = Q, = 0, 
A = Q,, = 0)et S; — R{ = 1 dans les autres cas (c'est-à-dire avec 
J=K=1, K=Q@=1,J=0, = 1). 

Principales variantes des schémas structurels et électriques des 
bascules à bistable de commande. — Une méthode analogue à celle 


Fig. 4.22. Structure d’une bascule JK réalisée avec des éléments NON, ET 
cäblé 


que nous venons de décrire peut être employée pour obtenir les 
schémas de divers types de bascules à bistable de commande réalisées 
avec d’autres bases d'éléments. Les bistables à utiliser peuvent être 
commandés tant par les entrées que par les sorties. 

La fig. 4.22 fournit un exemple de schéma d'une bascule JK 
utilisant des bistables conjonctifs à commande par les sorties. Ce 
schéma est destiné à être réalisé avec des éléments I*L. La durée 
de commutation é. de cette bascule est égale à celle du bistable 
commandé par les “sorties : le = 2tpas OÙ th4 est le temps de pro- 
pagation de l'inverseur. La fréquence limite de fonctionnement de la 
bascule fmax = 1/4t)a, Ce qui est 1,5 fois plus grand que dans les 
montages utilisant les bistables commandés par les entrées. 
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En examinant la fig. 4.21, e, nous voyons que le schéma structurel 
d'une bascule JK synchronisée par le front peut être représenté par 
Ja réunion de deux bascules RS synchronisées par le niveau (v. 
fig. 4.14, a). La structure correspondante des bascules RS et JK 
synchronisées par le front est indiquée sur la fig. 4.23, a. où les 
lignes en traits interrompus figurent les rétrocouplages qui transfor- 
ment la bascule RS en bascule JK. Des bascules analogues à syn- 
chronisation monophasée (fig. 4.23, b) s'obtiennent si les bascules 
RS maître et esclave sont synchronisées par des niveaux différents 


Fig. 4.23. Structures de bascules RS et JK synchronisées par le front. ubtenues 
à partir des bascules RS synchronisées par le niveau avec synchronisation bi- 
phasée (a) et monophasée (b) 


(0 et 1 ou 1 et 0) du signal d'horloge C. Ainsi, pour la réalisation 
des bascules RS et JK synchronisées par le front on peut utiliser 
les diverses variantes des bascules RS synchronisées par le niveau 
que nous avons décrites au $ 4.3. À noter que les bascules maître et 
esclave peuvent différer l’une de l’autre tant par la structure que 
par le schéma électrique. On est ainsi amené à divers schémas électri- 
ques des bascules pour les microcircuits des familles TTL, I*L, ECL, 
MOS et CMOS. 

La fig. 4.24, a montre à titre d'exemple le schéma structurel 
d'une bascule JK (RS) dans lequel la bascule maître synchronisée 
par le niveau C = 1 est réalisée à l’aide des éléments ET-OU-NON, 
alors que la bascule esclave synchronisée par le niveau C = Ü utilise 
les éléments Implication et ET-NON. La fig. 4.24, b represente le 
schéma électrique de cette même bascule comportant les éléments 
TTL du type ET-NON à inverseur complexe (v. fig. 2.7), ET-OU- 
NON à inverseur simplifé (v. fig. 2.32, b) et les portes à transistors 
exécutant l'opération Implication (v. fig. 3.5). De telles bascules 
sont fabriquées comme partie intégrante des séries modernes de 
microcircuits TTL. Par rapport au schéma de la bascule JK repré- 
senté sur la fig. 4.21, eet réalisé à l’aide des éléments TTL, le schéma 
considéré se caractérise par des valeurs plus faibles de la consom- 
mation et de la surface occupée sur la pastille ainsi que par une 
rapidité 1,5 à 2 fois plus élevée grâce à la réduction du nombre d’élé- 
ments et de composants. 
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Element Portes Element 
ET—-OU-NON intermédiaires ET—OU-—NON 


Fig. 4,24. Structure (a) et schéma électrique (b) d'une bascule:J K{(RS) réalisée 
avec des éléments TTL 


En appliquant la méthode de synthèse décrite plus haut. on peut 
également obtenir diverses variantes des bascules D à bistable de 
commande. La structure typique d'une bascule D synchronisée par 
le front, réalisée à l’aide des éléments OU-NON, est représentée par 
la fig. 4.25, a dans laquelle les lignes en traits interrompus indiquent 
les couplages inhibitifs dont l'introduction permet de ne pas utiliser 
le signal d'horloge inverse C. Ce schéma comporte le même nombre 
d'éléments que celui de la bascule JK (v. fig. 4.21, e) et fournit les 
mêmes valeurs de & = 3tha et fmax = 1/6tp4. Comme le montre 
la fig. 4.25, a, les bascules D de cette classe peuvent être représentées 
elles aussi par une réunion des bascules RS et D synchronisées par 
le niveau (v. fig. 4.16). Comme maître on prend une bascule D et 
comme esclave une bascule D (fig. 4.25, b) ou une bascule RS 
(fig. 4.25, c). 

Les plus rapides sont les bascules RS, JK et D synchronisées 
par le niveau et réalisées suivant une structure (v. fig. 4.25, b et c) 
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et comportant les éléments ECL multi-étages (v. fig. 4.20). Dans 
cette structure les bascules RS, JK et D synchronisées par le front 


Fig. 4.25. Structures de bascules D synchronisées par le front réalisées avec des 
éléments OU-NON (a), de bascules D synchronisees par le niveau (b), de bas- 
cules D et RS synchronisées par le niveau (c) 


fournissent ce = tpà €t fmax — 2/tp4r OÙ na est le temps de pro- 
pagation d'un élément ECL. De telles bascules peuvent fonctionner 
à une fréquence limite jusqu'à fax = 1 GHz et plus. 


$ 4.5. Bascules à bistables de commutation 


Pour la conception des bascules D et T à bistables de commuta- 
tion, synchronisées par le front (v. fig. 4.8, c), que l’on utilise dans 
les microcircuits numériques on peut employer la méthode du voca- 
bulaire opératoriel. 

Conception de la structure des bascules à bistables de commuta- 
tion. — Nous allons considérer les particularités de la conception 
des bascules de cette classe sur l'exemple d’une bascule D à éléments 
OU-NON synchronisée par le front négatif. 

Les étapes I et II sont à effectuer comme il a été décrit au &$ 4.2 
et 4.4. Ce faisant, pour exclure les compétitions dangereuses, inter- 
disons dans la table des passages de la bascule D (Tableau 4.14) 
une variation simultanée de la variable de commande D et du signal 
d'horloge C. La variante de la table réduite des passages ainsi obte- 
nue est donnée par le Tableau 4.15. La table des passages corres- 
pondante est montrée à la fig. 4.26, a. 

Dans l'étape IIT, on effectue le codage des états internes par des 
valeurs des variables internes Q,, Q., Q, en appliquant les règles sui- 
vantes. Les états stables à partir desquels les bascules passent à 
d’autres états stables avec changement de Q,, lorsque des variables 
déterminées apparaissent sur les entrées X et C, sont codés par les 
valeurs des variables internes Q, — Q, = O0 pour un bistable de 
sortie disjonctif et Q@, = Q@, = 1 pour un bistable conjonctif. Les 
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Tableau 4.14 Tableau 4.15 


Table primaire des passages d’une bascule Table réduite des passages 
D synchronisée par le front négatif d’une bascule D synchronisée 
par le front négatif 
CD 00 01 11 10 Qi 
CD | 00 | 01 | 14 | 10 | Q 
DE 0 à ri D 0 1,2 @lal3 |4l0 
5 2 ë (3) Z + 3,41 1 | 6 |(3)1(4)| 0 
4 i sé 3 (4) 0 5, 6| (5) | (6)| 7 1 
5 | (5) € ni ” 7,81 1 | 6 |(7) |(8)| 1 
6 5 (6) 7 — 1 
7 — 6 (7) 8 1 
8 1 — (8) 1 


états stables à partir desquels les passages ne s’accompagnent pas de 
changement de Q, sont codés par les valeurs Q, = Si et Q, = Ri 
qui assurent le positionnement de l’état donné de @,. Une variante 
de codage des états internes suivant ces règles est donnée à la 
fig. 4.26, a. 

Dans l'étape IV, on construit la table des états internes (fig. 4.26, b) 
suivant la méthode décrite au $ 4.2. On commence par mettre les 
codes des états stables (cerclés). Puis on indique des états instables 
placés dans les mêmes lignes que les états stables. Les codes de ces 
états instables sont à choisir de telle sorte que le passage de ces états 
à des états stables correspondants indiqués dans la même colonne 
de la table provoque la variation d’une seule variable interne tout 
au plus. Dans ces conditions, les premières à varier sont les valeurs 
de Q, ou de @., qui provoquent lors du passage suivant les variations 
de @,. Pour observer cette règle il est nécessaire d'introduire dans 
certaines colonnes de la table (colonnes à CD = 00 et CD = 11 sur 
les fig. 4.26, a et b) des états instables intermédiaires. Ainsi, les 
passages correspondants s'effectuent en deux stades, c’est-à-dire 
par deux états instables (v. fig. 4.26, b). Les autres états internes 
correspondant aux cellules non remplies des tables (traits sur la 
fig. 4.26, b) ne se réalisent pas lors du fonctionnement normal de la 
bascule. Ce sont tous les états dans les lignes où Q, = Q: — 1 
(pour un bistable de sortie disjonctif) ou Q, = Q;, = 0 (pour un 
bistable de sortie conjonctif). L'observation de ces règles de codage 
et de placement des états est obligatoire afin d’exclure des compé- 
titions dangereuses des variables internes (v. $ 4.2) qui peuvent 
troubler le fonctionnement normal de la bascule. 

Dans l’étape V, on obtient les tables des fonctions de passages 
Fons Fos Fa, des variables internes (fig. 4.26, c) par la méthode 
décrite au $ 4.2. 

Dans l’étape VI, on choisit le type de bistables de commutation et 
on trouve les expressions minimisées pour les fonctions S2, R: et 
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S3, R3 à leurs entrées. Comme il a été montré au $ 4.2, les valeurs 
admissibles pour les bistables de commutation peuvent être aussi 
bien S’ — R’ = 0 que S” — R° = 1 !). De ce fait, le vocabulaire 
des passages des bistables de commutation diffère de celui du bistable 
de sortie (v. Tableau 4.8) pour lequel une de ces combinaisons est 
interdite. Pour un bistable de commutation disjonctif on obtient le 
vocabulaire des passages (Tableau 4.17) à partir de la table complète 
de ses états (Tableau 4.16). Comme il résulte de ce vocabulaire, la 


Tableau 4.16 Tableau 4.17 
Table complète des états d’un Vocabulaire des passages des 
bistable disjonctif de commutation bistables de commutations 
Bistable dis- Bistable 
S’ R’ Qn Qn+1 FQ : jonctif conjonctif 
o —————— 
S’ | R’ S’ R’ 
0 0 0 0 0 
0 0 1 1 1 0 X 
0 1 0 0 0 
0 1 1 0 v MX 1 
1 0 0 1 A 
4 | o | 1 | 1 | 1 d | 
1 1 0 0 0 ET SE ES HSE TES 
1 1 1 0 V V | 0 
1 X OL — 
| x 
A | 1 | 0 | X | 0 
e | x | | 0 | 


valeur FQ = 0 est réalisée pour les bistables de ce type avec deux 
combinaisons possibles de S” et R’. On obtient de même le voca- 
bulaire des passages pour un bistable de commutation conjonctif 
(Tableau 4.17). 

Aussi, en remplissant les diagrammes de Karnaugh pour les 
fonctions d'entrée S2, R2 et S3, R3 (fig. 4.26, d), faut-il indiquer 
dans les cellules correspondant à FQ = 0 pour les bistables dis- 
jonctifs et à Fo = 1 pour les bistables conjonctifs les deux valeurs 
possibles de S’ et de R’. Lors de la minimalisation des fonctions on 
choisit pour S”’ et R’ une des variantes de leur détermination (de 


1) Les seules interdites sont les séquences critiques: S°R° = 11 — 00 
de un bistable disjonctif et S’R’ = 00 —+ 11 pour un bistable conjonctif 
$ 4.2). 
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gauche ou de droite) qui assure l'expression la plus simple des 
fonctions d'entrée. Dans l'exemple considéré on obtient à l’aide 
des diagrammes de Karnaugh de la fig. 4.26, d 


S=D, Ri=DQ:=D+FOn S3=C+Qn Ri=C. 


Dans l’étape VIT, on obtient les schémas structurels qui assument 
ces fonctions. Puisque les bistables font appel aux éléments OU-NON, 
on réalise la fonction S: à l’entrée du bistable de commutation en 
dotant l'élément OU-NON d'une troisième entrée supplémentaire 
(fig. 4.26, e). La fonction R: étant formée à la sortie d’un des bi- 
stables: Q2 = D + Q:, la sortie Q, est reliée à l’entrée R2 d'un 
autre bistable de commutation (v. fig. 4.26, e). En effectuant les 
connexions entre les bistables de commutation et le bistable de 
sortie conformément à la structure de la fig. 4.8, c, on obtient le 
schéma électrique de la bascule représenté sur la fig. 4.26, e. Les 
lignes en traits interrompus montrent les entrées S, et R; servant 
à imposer à la bascule de façon asynchrone l’état 1 (Q, = 1) ou 


l’état O0 (Q, = 0). 


En procédant à l'analyse du schéma obtenu suivant la méthode décrite au 
$ 4.2, on peut obtenir les diagrammes temporels (fig. 4.26, f) qui illustrent son 
fonctionnement et s'assurer que ce montage se comporte comme une bascule 
D synchronisée par le front négatif. A l'aide des diagrammes temporels on peut 
déterminer, en tenant compte des temps de propagation t,4 des éléments, les 
paramètres qui caractérisent la rapidité de fonctionnement de la bascule. La 
durée de commutation et les durées minimales des demi-périodes positive et 
négative des signaux de synchronisation sont fe = {@ min — {E min = 3tpd» 


et la fréquence limite de fonctionnement fmax = 1/6t,4e 


Comparé à une bascule analogue à bistable de commande (v. 
fig. 4.25, a), le schéma considéré comporte, pour une même rapidité, 
de 25 % moins d’éléments (6 au lieu de 8) et se caractérise donc 
par des valeurs plus petites de la consommation et de la surface 
occupée sur la pastille. C’est pourquoi on utilise largement les 
bascules D à bistables de commutation dans les microcircuits 
numériques. 

Principales variantes de schémas structurels et électriques des 
bascules à bistables de commutation. — La structure de la bascule D 
représentée sur la fig. 4.26, e peut être réalisée à l’aide des éléments 
ECL, MOS et CMOS. En microcircuits TTL un schéma analogue 
d’une bascule D (v. fig. 4.26, e) est conçu avec des éléments ET-NON. 
Dans ce cas la bascule sera synchronisée par le front positif du 
signal d’horloge C. Le schéma électrique correspondant est montré 
à la fig. 4.27, où les bistables de commutation utilisent les éléments 
ET-NON en TTL à inverseur simple dont les circuits d’émetteur 
comportent une diode D, prévue pour élever les seuils de bascule- 
ment et les immunités aux bruits de la bascule (v. $ 2.1). Le bistable 
de sortie fait appel aux éléments TTL à inverseur complexe. 
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__ Une bascule T peut s’obtenir à partir d'une bascule D si la sortie 
Q1 est reliée à l'entrée D (v. fig. 4.4, b). Une autre variante de 
structure de la bascule T est donnée à la fig. 4.28, a,et les diagrammes 
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Fig. 4.27. Schéma d'une bascule D à bistables de commutation réalisée avec 
des éléments TTL 
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Fig. 4.28. Structure (a) et diagrammes temporels (b) d’une bascule T à bistables 
de commutation 


temporels de son fonctionnement à la fig. 4.28, b. Sa fréquence limite 
de fonctionnement est frnr = 1/5t)4, c'est-à-dire de 20 % plus élevée 
que celle de la bascule D (v. fig. 4.26, e). 
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$ 4.6. Bascules semi-dynamiques 


La structure des bascules semi-dynamiques (v. fig. 4.8, d) compor- 
te un bistable de sortie et deux éléments différentiateurs (ED) qui 
forment les impulsions de commande assurant le basculement du 
bistable. Les divers types de bascules semi-dynamiques diffèrent 
l’un de l’autre par la loi de fonctionnement et le schéma des élé- 
ments différentiateurs. 

Principaux types d’éléments différentiateurs. — Lorsqu'un front 
correspondant (positif ou négatif) du signal d'horloge C est appliqué 
à l’entrée d'horloge et si des conditions logiques déterminées sont 
réalisées sur les entrées de commande M, l’élément différentiateur 


7, l4 
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b) 
Co C) co OC. 


Fig. 4.29. Structures typiques et symboles des éléments différentiateurs (a à d) 
et diagrammes temporels de leur fonctionnement (e, f) 


fournit à sa sortie une impulsion d'amplitude, de polarité et de 
durée nécessaires au basculement du bistable. La formation de l'’im- 
pulsion de sortie se produit par suite d’une différence entre les temps 
de passage des signaux dans l'élément différentiateur par deux cir- 
cuits dont l’un comporte un élément de retard. Les éléments diffé- 
rentiateurs peuvent être réalisés soit à l’aide d'éléments logiques 
à durée de commutation accrue, soit sous forme de circuits spéciaux 
utilisant, pour introduire un retard, des capacités, des transistors 
ou des diodes capables d’emmagasiner une charge électrique. 
Les fig. 4.29, a, b, c et d montrent quatre variantes principales 
des éléments différentiateurs utilisant des éléments d'entrée à durée 
de commutation accrue (désignés conventionnellement par le signe 
4 —»). Les diagrammes temporels qui explicitent le processus de 
formation des impulsions sont représentés par les fig. 4.29, e et f, 
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dans lesquelles + est la différence de temps entre les instants d’ap- 


parition des fronts du signal C et Csur l’élément de sortie. La durée 
de l'impulsion de sortie fimp & T © tpa, Où ta est le temps de 
propagation accru de l'élément de sortie. Le signal de commande 
appliqué à l'entrée M est donné sous la forme des potentiels U° 
(c'est-à-dire M — 0) ou U! (c'est-à-dire M — 1). Les éléments 
différentiateurs des fig. 4.29, a et b forment des impulsions positives 
à l'apparition du front négatif (fig. 4.29, a) ou positif (fig. 4.29, b) 
du signal d'horloge C. Notons ces impulsions dC et dC. Les éléments 
différentiateurs des fig. 4.29, c et d forment des impulsions négatives 
à l'arrivée des fronts négatif (fig. 4.29, c) et positif (fig. 4.29, d) 


du signal d'horloge C. Ces impulsions seront notées dC et dC. Suivant 
les schémas structurels des fig. 4.29, a, b, cet d, les éléments diffé- 
rentiateurs réalisent une des fonctions logiques suivantes: 


I,=(MC) +C=M'(C+C')= M" (dC); (4.102) 
I:=(M+C) +C= M (C+C')= M (ac): (4.40b) 
I,=(MC)C = M + (CC') = M + (d0): (4.40c) 
1,=(M+C) C= M'+(CC')= M' + (a0). (4.104) 


Les fonctions de cette forme sont appelées fonctions d’impulsions- 
potentiels parce qu’elles contiennent des variables représentées tant 


par des niveaux (M) que par des impulsions (dC, dC et autres). Les 
éléments différentiateurs qui exécutent les fonctions Z, ou 7, servent 
à commander les bistables disjonctifs, ceux qui effectuent les fonc- 
tions Z, ou Z, sont utilisés pour la commande des bistables con- 
jonctifs. 

En plus des structures représentées sur les fig. 4.29, a, b,cet d, 
d’autres structures des éléments différentiateurs exécutant les 
fonctions 7, à Z, sont possibles. Par exemple, en utilisant dans les 
schémas des fig. 4.29, a, b, c, et d les éléments de sortie ET au lieu 
de ET-NON et OÙ au lieu de OU-NON (il est possible d'employer 
les ET ou OÙ câäblés), on obtient quatre nouvelles variantes d’élé- 
ments différentiateurs qui forment des impulsions de polarité inverse 
par rapport aux schémas de départ. 


A part les éléments différentiateurs réalisés à l’aide des éléments logiques 
standards, on a élaboré toute une série de schémas originaux. La fig. 4.30, a 
montre le schéma électrique d’un élément différentiateur qui fournit à sa sortie 


une impulsion dC pour M = 1. A l'état de A pbs lorsque C = 0, le transistor 
T, est saturé et les transistors T1 et T2 sont bloqués, ce qui correspond à l'état 
de la sortie Z — 1. Lorsque le potentiel haut U1 est appliqué à l'entrée C, le 
transistor T, passe au régime inverse, le transistor T1 se débloque et commence 
à fonctionner en régime saturé, si bien que la base du transistor T2 se trouve 
portée au potentiel 


Upa = LE (Ro + Ra) — 2U*R:] Ra/lRo (R1 + Re) + Rial > U*. 
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Le transistor T2 est bloqué parce que U}, << U*, ce qui signifie que la sortie 
conserve son état Z = 1. L'apparition du front négatif (C = 0) sur l'entrée C 
fait passer le transistor 7, au régime de saturation, et le transistor 7 se bloque. 
Le transistor 72 se trouve conducteur et saturé, c’est-à-dire que la sortie passe 
à l’état Z = 0. Cet état se conserve pendant un temps ?t tant que le potentiel 
de la base du transistor T2 Un, > U*. La durée + se détermine par le temps né- 
cessaire à l’évacuation de la charge emmagasinée dans le transistor saturé T2 
et dans la capacité mémoire C,, dont la valeur est augmentée grâce à l'intro- 
duction dans le schéma d’une jonction p-r polarisée en inverse (diode D1). 


Fig. 4.30. Schémas électriques et structurels des éléments différentiateurs réa- 
lisés avec des éléments TTL (a, b) et ECL (c, d) 


Pour M = 0, le transistor T, reste saturé, alors que les transistors T1 et T2 
sont bloqués pour toutes les variations de C. Dans ces conditions, la sortie 
conserve son état Ï — 1. Ainsi, le montage considéré fournit à sa sortie une fonc- 


tion d’impulsions-potentiels I = Ia = M° + dC. 

Les émetteurs supplémentaires du transistor 7, peuvent être utilisés pour 
l'application de signaux de commande additionnels M. Le transistor addition- 
nel T3 sert à assurer une décharge rapide de la capacité Ch à l'apparition du 
signal M — 0 lorsque l’élément différentiateur ne doit fournir aucune impulsion 
sur sa sortie. A cet effet, on fait agir sur la base du transistor T3 un signal 


W=—= M. L'élément différentiateur réalisé en TTL que nous venons de considé- 
rer peut être représenté par le schéma structurel de la fig. 4.30, b, où le rôle de 
l'élément d’implication est rempli par le transistor 72, celui de l'élément de 
retard par la capacité C} et celui de l'élément ET par les autres composants du 
montage. 

La fig. 4.30, c représente le schéma d'un élément différentiateur en tech- 
nologie ECL. Pour C = 0, le transistor 71 est bloqué et le transistor T, est 
conducteur. La diode D est conductrice, si bien qu’un potentiel bas U° est main- 
tenu sur le collecteur du transistor TJ et sur la sortie de l'élément différentiateur. 
Si M = 0, l'apparition du front positif C = 1 fait croître pour un certain temps 
jusqu’à U1 le potentiel sur le collecteur de TZ et sur la sortie de l'élément diffé- 


232 


rentiateur. Il en résulte le débloquage du transistor T1 dont le courant de col- 
lecteur assure l'évacuation de la charge emmagasinée dans la diode D. Au bout 
d’un temps +, l'évacuation de la charge se termine, la diode se bloque et le 
potentiel au collecteur de 77 et à la sortie du montage décroit de nouveau jus- 
qu'à U9. A l'application du front négatif du signal Ca diode D se débloque, le 
transistor 77 se bloque et le potentiel au collecteur de 77 et à la sortie de l'élé- 
ment différentiateur reste bas (7 — 0). Ainsi, l'élément différentiateur considéré 
forme une impulsion positive lorsque l'entrée C est soumise à l’action du front 
positif. La durée de l'impulsion dépend de la constante de temps 71n de la 
diode, des valeurs de la résistance ÀQ et des capacités parasites branchées au 
collecteur du transistor TZ. Si l'entrée M est au potentiel haut (A = 1), le 
collecteur de T7 et la sortie de l'élément différentiateur seront maintenus au 
potentiel bas U° quelles que soient les variations de C. Ainsi, l'élément diffe- 


rentiateur considéré réalise à sa sortie la fonction 1 — 1, — M’ (dC). La struc- 
ture de cet élément différentiateur peut être représentée sous la forme montrée 
sur la fig. 4.30, d, où l'opération ET est réalisée à la sortie par la connexion 
câblée entre la sortie du commutateur de courant (transistors TJ, T2) et le 
circuit par lequel est appliqué, via la diode D, le signal d'horloge C. 

1 est à noter que pour assurer un fonctionnement normal de l'élément 
différentiateur la durée du front du signal d'horloge C doit être suffisamment 
petite : ts < T. Si la variation du potentiel à l'entrée C est lente (tr > +), aucune 
impulsion n’est formée à la sortie de l'élément différentiateur. 


Conception de la structure des bascules semi-dynamiques. — Pour 
l'étude du schéma structurel des bascules semi-dynamiques on 
applique la méthode du vocabulaire opératoriel. Proposons-nous 
d'examiner les particularités de cette conception sur l’exemple d’une 
bascule JK semi-dynamique synchronisée par le front négatif. 
Comme les bascules semi-dynamiques ne comportent qu'un seul 
bistable, leur état se décrit par une seule variable interne Q,. Aussi, 
lors de la conception de telles bascules la réduction du nombre des 
états internes pour leur codage n'est-il pas nécessaire. 

Dans l'étape I, on détermine, d’après la table complète des états 
de la bascule (v. Tableau 4.11), la fonction de passages Fo, et on 
construit la table de la fonction Fo, = f (X, Q,), où À sont les 
signaux de commande extérieurs. La table de Fo, de la bascule JK 
étudiée est donnée à la fig. 4.31, a. 

Dans l'étape IT, en se servant du vocabulaire opératoriel des 
passages (v. Tableau 4.8), on établit les diagrammes de Karnaugh 
pour les fonctions d’impulsions-potentiels de commande Js, TR 
des éléments différentiateurs qui forment les impulsions de commu- 
tation agissant sur les entrées S”, R° du bistable de sortie. Comme 
valeurs de l’opérateur de commutation pour le type donné de bistable 


on prend Ô = d ou d suivant le Tableau 4.9. Après avoir choisi un 
bistable conjonctif, on obtient dans notre exemple les diagrammes 
de Karnaugh des fonctions Z,4, et ZA représentés sur la fig. 4.31, b. 

Dans l'étape III, on obtient les expressions logiques minimisées 
des fonctions d’impulsions-potentiels Z$ et ZR. Si l'on utilise un 
bistable disjonctif, en réunissant sur les diagrammes de Karnaugh 
les cellules occupées par les opérateurs d, on obtient les expressions 
minimisées des fonctions Ms, MR, et en réunissant les cellules 


occupées par 0, on obtient les expressions pour leurs inverses M$, MR 


233 


à partir desquelles on construit des fonctions d’impulsions-potentiels 
sous la forme de Z, ou de 7,: 


Is,r = Ms,r (42) ou Ts.r = Mir (dZ), 


où Z = C ou C suivant le front de synchronisation de C. En cas de 
bistable conjonctif, on obtient les expressions minimisées pour Ms, 


M} par réunion des cellules occupées par les opérateurs d, et pour 
les inverses Ms, MR par réunion des cellules occupées par 1. Les 
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Fig. 4.31. Exemple d'établissement d’une bascule JK synchronisée par le front 
à éléments différentiateurs: 

a) table de la fonction Foi: b) diagrammes de Karnaugb des fonctions IS, IL : e) schéma 

structurel; d) réalisation avec des éléments ISL: e) réalisation avec des éléments TTL 


fonctions d’impulsions-potentiels Zs, TR s’obtiennent sous la forme 
de 7, ou J\,: 


Is.r= Ms,r + (dZ) ou Is.r = Mô,r + (42). 


Pour la bascule JK à réaliser on obtient à l’aide des diagrammes de 


Karnaugh de la fig. 4.31, b Is = (KQ,)’ dC, Ir = (J0Q:) dC. 
Dans l'étape IV, on construit le schéma structurel de la bascule 
étudiée. Si l’on dispose d'éléments différentiateurs réalisant les 
fonctions exigées Z s, Tr, le schéma structurel de la bascule s'obtient 
en effectuant la liaison convenable entre l'élément différentiateur 
et le bistable de sortie (fig. 4.31, c). Si les éléments différentiateurs 
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sont à réaliser à l’aide d’une base d’éléments donnée, les fonctions 
d’impulsions-potentiels Z $, Î R Sont mises sous une forme commode à 
réaliser avec des éléments d’un’type déterminé. Dans ce cas, les 


variables d'impulsions dZ, dZ sont exprimées par l’intermédiaire des 
fonctions C et C suivant (4.10): 


dC=C+C'=CC, dC=(C+C')=CC, 
dC=(CC')=C+C,  dC=(CC)=C+C". 


Puis, les expressions obtenues des fonctions Zs,.r = f (X”, Qi, C,C), 
où X”, Qi sont les signaux de commande retardés du temps t avant 
d’être envoyés aux entrées de la bascule, sont mises sous une forme 
commode à réaliser avec les éléments donnés, en procédant comme 
il a été décrit au $ 3.1. Lors de ces transformations le signe commun 
«”» (prime) désignant un retard des variables peut être mis en 
facteur, car le retard du signal obtenu par suite de l'opération est 
équivalent au retard de chacun des signaux sur lequel est effectuée 
l'opération. Par exemple, (JQ,)' = JQi. Dans l’exemple considéré 
les fonctions Z s, ZR sont mises sous la forme destinée à être réalisée 
avec des éléments I*L : 


Is=(KQ:) d=(KQ;) (CC'), In= (70) dC = (JQ:)" (CC). 


En partant des expressions obtenues pour 7, et TR, on construit 
les schémas structurels des éléments différentiateurs qui réalisent 
les fonctions données (v. fig. 4.29), les opérations logiques marquées 
d'un prime étant effectuées par des éléments à temps de propagation 
tba accru. En reliant entre eux les schémas obtenus des éléments 
différentiateurs et du bistable, on obtient la structure de la bascule 
étudiée (v. fig. 4.31, d) utilisant des éléments I°L, à commande par 
les entrées du bistable. L'analyse de ces diagrammes temporels effec- 
tuée en tenant compte des temps de propagation des éléments permet 
de déterminer la période minimale de synchronisation Te min = 
= pa + le + pa. Vu que tra > te, la durée de commutation du 
bistable est & — 2t)4, la fréquence limite de fonctionnement de la 
bascule fn,, — 1/5t,a. Un schéma analogue d’une bascule JK à com- 
mande par les sorties du bistable assure fm,x — 1/4t,4. Comme 
Je montre la comparaison des schémas structurels représentés sur les 
fig. 4.22 et 4.31, d, les bascules semi-dynamiques utilisent, pour une 
même rapidité de fonctionnement, de 25 % moins d'éléments et se 
caractérisent par conséquent par une consommation plus faible et 
une surface plus petite occupée sur la pastille que les bascules sta- 
tiques à bistable de commande. 

Exemples de schémas structurels et électriques des bascules semi- 
dynamiques. — Ainsi que nous l’avons vu au $ 4.4, les bascules 
semi-dynamiques présentent plusieurs avantages par rapport à 
certains types de bascules statiques. 
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Par exemple, la bascule JK semi-dynamique (structure de la 
fig. 4.31, c) utilisant des éléments différentiateurs en TTL (v. 
fig. 4.30, a) comporte un plus petit nombre de composants, occupe 
une plus faible surface sur la pastille et consomme 1,5 fois moins 
que la bascule statique en TTL (v. fig. 4.24). Ceci explique un large 
emploi des bascules semi-dynamiques dans les microcircuits numé- 
riques modernes. 

Les schémas structurels des bascules RS et D semi-dynamiques 
dans lesquelles l'écriture de l'information se fait à l’arrivée d'un 
front du signal d’horloge C sont représentés sur les fig. 4.32, a et b. 


Fig. 4.32. Bascule RS synchronisée par le front (a) et bascule D synchronisée 
par le front (b) à éléments différentiateurs 


De telles bascules sont utilisées dans des sous-ensembles numériques 
destinés au stockage de l'information, c'est-à-dire dans les registres 
de stockage (v. $ 5.2). Par rapport aux bascules RS et D à bistable 
de commande (v. $ 4.3) ou à bistables de commutation (v. $ 4.4), 
qui sont elles aussi utilisées dans les registres de stockage, les bascu- 
les semi-dynamiques considérées assurent une diminution de 1,5 à 
2 fois de la puissance consommée et du nombre d’éléments utilisés, 
c'est-à-dire de la surface occupée sur la pastille. 

La fig. 4.33 représente les schémas structurel et électrique d’une 
bascule T à transistors MOS. Cette bascule utilise un élément diffé- 
rentiateur dont la structure est montrée à la fig. 4.29, c. Les fonctions 
des éléments ET sont remplies dans cet élément différentiateur par 
les transistors TZ et T1” dont les grilles et les drains reçoivent les 
signaux C, M = Q, ou @,. L'élément de retard est constitué par la 
capacité parasite mémoire Cn- Les transistors T2, T3 et T2’, T3’ 
effectuent l'opération ET-NON en fournissant sur les sorties de 
l'élément différentiateur (drains de T3 et de T3’) les fonctions d’im- 
pulsions-potentiels 7, — M” (dC). La fréquence limite de fonction- 
nement de Ja bascule fn,x = 1/(te + fa + &) < 1/(4tpa), où 
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t Æ tpa est le temps de recharge des capacités mémoires C,, à 
travers lestransistors conducteurs T1, T1". Par rapport à la bascule 
T réalisée à l’aide des éléments MOS suivant la structure de la 
fig. 4.28, a, la bascule semi-dynamique considérée comporte un 
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Fig. 4.33. Schéma (a) et structure (b) d’une bascule T à éléments différentiateurs 
à transistors MOS 


nombre environ deux fois plus petit de composants (14 au lieu de 26), 
consomme une puissance deux fois plus faible et peut fonctionner à 
une fréquence fnar qui est 1,9 fois plus élevée. 

En partant des diverses variantes de structure, on peut con- 
cevoir, à l’aide des méthodes de synthèse des schémas décrites au 
$ 3.2, les divers schémas électriques des éléments différentiateurs et 
des bascules semi-dynamiques. Leur utilisation dans les micro- 
circuits numériques suppose toujours la réalisation de la condition 
ts LT imposée à la durée des fronts des signaux C ou T. Aussi, 
l'emploi de bascules considérées n'est-il possible que si les durées 
des fronts de ces signaux sont relativement petites. Si cette con- 
dition n’est pas satisfaite, il faut brancher sur l'entrée correspondante 
un élément supplémentaire (inverseur) capable d'assurer sur la 
sortie des signaux à fronts suffisamment raids. 


CHAPITRE 5 


MICROCIRCUITS NUMÉRIQUES SÉQUENTIELS 


Comme il a été dit au $ 1.3, la réalisation de systèmes numériques 
exige de mettre en œuvre non seulement des sous-ensembles com- 
binatoires examinés au chap. 3 mais également des organes séquen- 
tiels dont l’état logique des sorties se détermine tant par les signaux 
appliqués à l'instant considéré que par les états précédents. 

Les principaux types de sous-ensembles fonctionnels séquentiels 
fabriqués sous forme de microcircuits intégrés distincts ou faisant 
partie des circuits LSI et VLSI sont les registres, les compteurs et 
les générateurs des nombres. On appelle registre un organe fonction- 
nel qui assure le stockage des opérandes et leur décalage d’un nombre 
déterminé de rangs. On appelle compteur un organe qui fournit à 
ses sorties un nombre correspondant au nombre d’impulsions appli- 
quées à son entrée. On appelle générateur des nombres (des séquences 
des nombres) un organe qui fournit à ses sorties une séquence donnée 
des nombres binaires. Le présent chapitre se propose d'étudier les 
méthodes de conception de ces organes fonctionnels séquentiels à 
réaliser sous la forme de microcircuits numériques distincts ou de 
macroéléments des circuits LSI (VLSI). 


$ 5.1. Structure et méthodes de conception 


Tous les organes fonctionnels séquentiels font appel à des éléments 
de mémoire qui sont constitués en général par des bistables ou par 
des bascules de différents types. 

Structure et procédés de description fonctionnelle. — La struc- 
ture générale des organes microélectroniques séquentiels est repré- 
sentée sur la fig. 5.1, a. Elle contient plusieurs éléments de mémoire 
EM (bistables, bascules) et un circuit combinatoire CC de commande 
qui élabore des signaux Feom qui Commandent la commutation de 
ces éléments. Sur l'entrée de l'organe (du circuit combinatoire) 
sont appliqués les signaux Ÿ de commande extérieurs ainsi que des 
signaux issus des sorties Q des éléments de mémoire. Les sorties de 
la totalité ou d’une partie des éléments de mémoire servent de sorties 
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de l'organe séquentiel. Un élément de mémoire pris avec la partie du 
circuit combinatoire qui le commande est appelé cellule ou étage 
d'un registre, d’un compteur ou d’un générateur des nombres. Ainsi, 
un étage d’un organe séquentiel effectue le traitement et le stockage 
d'un rang de nombre binaire (d’un bit). Un organe est dit à m étages 
s’il comporte m éléments de mémoire. Chacun des étages de tels 
organes séquentiels peut être considéré comme une bascule fonction- 
nant suivant une loi spécifique. Or, dans certains organes séquentiels 


Fig. 5.1. Structure générale (a) et graphe d'états des organes séquentiels (b) 


le circuit combinatoire de commande ne peut pas être subdivisé 
en étages, c’est-à-dire qu'il est commun à l’ensemble de l'organe 
(v. par exemple $ 5.4). 

L'état d'un organe séquentiel se détermine par l’ensemble des 
états de tous les éléments de mémoire, c'est-à-dire par les valeurs 
de Q5, Qu, + - > Qm-1 (Q étant un nombre à m bits). Le passage de 
l'organe d'un état Q" à un autre état Q"*! se fait lorsque sur ses 
entrées sont appliqués des signaux Ÿ decommande correspondants. 
Par suite des rétrocouplages (v. fig. 5.1, a), la valeur de Q"*? dépend 
tant des signaux externes Ÿ que de la valeur précédente de Q": 
Q"*1 = f (Y, Q"). A la différence des variables externes Ÿ ,les varia- 
bles Q en provenance des sorties des éléments de mémoire sont dites 
internes. 

Si tous les étages d’un organe séquentiel changent d'état simulta- 
nément, par exemple à l'application d’une impulsion d'horloge C 
commune (organes synchrones), la durée de commutation de l'organe 
s'exprime par 

te — tce F Les (5.1) 
où te est le retard introduit par le circuit combinatoire de com- 
mande ; {, la durée de commutation d’un élément de mémoire. La 
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fréquence limite de fonctionnement de l'organe est dans ce cas: 
fmax = 1/(E6 min + témin + êce) = fnax/(1 + fmaxtec)» (5.2) 


OÙ € mins ŸC min /max Sont les paramètres des bascules utilisées. 

Dans les organes asynchrones, les étages (en totalité ou en partie) 
changent d'état non simultanément mais successivement l’un 
après l’autre. De tels organes sont moins rapides que les organes 
synchrones. Leurs fe et fm,x se déterminent par le nombre d'’étages 
qui basculent l’un après l’autre, c'est-à-dire dépendent de la struc- 
ture de l'organe. 

Comme il a été dit au $ 4.1, la représentation la plus suggestive 
du fonctionnement des organes séquentiels est celle par les diagram- 
mes temporels. Mais pour des organes à plusieurs étages comportant 
un grand nombre de variables Ÿ externes, les diagrammes temporels 
deviennent trop volumineux. C’est pourquoi le fonctionnement des 
organes séquentiels est représenté le plus souvent sous forme de 
table des états analogue à celle dressée pour les bascules (chap. 4) 
ou sous la forme de graphe d'états !) (fig. 5.1, b). Dans ce graphe 
tous les états possibles de l’organe sont indiqués par des cercles, le 
nombre cerclé donnant la valeur correspondante de Q. Les flèches 
désignent les transitions entre les états qui se produisent à l’applica- 
tion des combinaisons correspondantes des variables Y externes 
dont les valeurs sont indiquées près de la flèche correspondante. 
L'organe fonctionnel dont le graphe est représenté sur la fig. 5.1, b 
est commandé par un seul signal Ÿ extérieur et lorsque Y = 1, il 
passe successivement par dix états différents Q — 0000 —> 0001 —+ 
—> 0010 —> ...1001 pour revenir finalement à l’état de départ 
(0000). Ainsi le graphe considéré décrit le fonctionnement d'un comp- 
teur décimal qui fournit sur ses sorties les équivalents binaires des 
nombres 0, 1, 2,..., 9 lorsqu'une séquence de dix impulsions posi- 
tives est appliquée à son entrée Y. 

Les organes séquentiels étant constitués par un circuit combi- 
natoire et des éléments de mémoire (bistables, bascules) dont les 
méthodes de conception de schémas ont été examinées en détail au 
cours des chap. 3 et 4, ce chapitre sera consacré essentiellement aux 
méthodes de conception de la structure spécifiques aux organes de 
cette classe. 

Conception de la structure des organes séquentiels à base de bi- 
stables. — Si les éléments de mémoire d’un organe séquentiel sont 
constitués par des bistables, la méthode la plus simple de conception 
d’un tel organe est celle du vocabulaire opératoriel. Examinons les 
particularités que présente l’application de cette méthode à la con- 
ception de la structure des organes séquentiels sur l'exemple d'un 
étage d’un registre universel dont le fonctionnement se décrit par 


1) Un graphe d'états peut également être utilisé pour la description fonc- 
tionnelle des bascules. 


240 


Tableau 5.1 


Table des états d’un étage 
d’un registe universel 


M Y1 Ya on Qn+1 F Q 
0 0 0 0 0 0 
0 0 0 1 0 V 
0 0 1 0 0 0 
0 0 1 1 0 V 
Ô 1 0 0 4 V 
0 | 0 1 1 1 
0 1 1 0 1 A 
0 1 41 1 1 1 
1 0 0 0 0 0 
Â 0 0 1 0 A 
1 0 1 0 1 fa 
4 0 1 1 1 1 
1 1 0 0 0 () 
| 1 0 1 0 v 
4 | 1 (0) 1 A 
1 { 1 1 1 1 


la table des états (Tableau 5.1). Les signaux de commande M, Y,, Ye 
sont des variables externes Ÿ. Si M = O0, le registre est à l’état 
Q = Ÿ, pour tous les Y,; si M = 1, Q = Y, quels que soient Y;. 
Comme éléments de base on utilise des éléments OU-NON. La con- 
ception de la structure comporte les étapes suivantes. 

I. Etablissement de la carte de la fonction de passages FQ. On le 
fait en partant du Tableau 5.1 par la méthode décrite au $ 4.2. Les 
valeurs de la fonction de passages Fo = f (M, Y, Y:, Q") sont 
indiquées pour chacun des états dans le Tableau 5.1. Conformément 
à ce Tableau on dresse la carte de la fonction Fa (fig. 5.2, a). 

IT. Obtention et minimalisation des fonctions d'entrée des bistables. 
On le fait à partir de la carte de la fonction FQ obtenue à l’aide du 
vocabulaire des passages des bistables (v. Tableau 4.8) en appliquant 
la méthode décrite au $ 4.2. Dans l'exemple considéré, après avoir 
choisi pour la réalisation du registre un bistable disjonctif, on dresse 
les diagrammes de Karnaugh pour les fonctions S”, R° représentées 
sur la fig. 5.2, b. Après la minimalisation, les expressions des fonc- 
tions prennent la forme suivante: 


S'=MYi+MY:, R'=MY,+MY2. 


Ces fonctions correspondent aux fonctions d'entrée d’un registre 
asynchrone. Pour les registres synchrones, le plus souvent utilisés 
dans les microcircuits numériques, il est nécessaire de former des 
fonctions S”, R° tenant compte de l’action du signal d'horloge C: 
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Se=f(S", C), Re=f(R", C). Pour la commande d'un bistable 
disjonctif 
Se=S’Z, Re = R'’Z, (5.3a) 


où Z = C lorsque la synchronisation se fait sur le niveau haut du 


signal d'horloge € = 1; Z = C si la synchronisation se fait sur le 
niveau bas C — 0. Ainsi, pour Z = 0, on obtient Sc = Re = 0, 
c'est-à-dire que le bistable et donc le régistre conservent l'état 
précédent pour toutes les valeurs des variables externes Y (c'est-à- 


Y:0 
“00 O1 11 10 00 O1 11 10 


€) 


Fig. 5.2. Exemple d'établissement d’un étage d’un registre universel: 
a) carte de la fonction Fo td) diagrammes de Karnaugh des fonctions S’, R’; c) structure 
de l'étage 


dire M, Ÿ,,Ÿ). Pour Z = 1, on a Sc = S”’, Rc = R’et le bistable 
(registre) passe à l’état Q"*! correspondant aux valeurs de Ÿ et Q" 
indiquées dans la table des états. Pour la commande d’un bistable 
conjonctif 


Sc=S"  +Z, Rc=R’+Z. (5.3b) 
Dans l'exemple considéré 
Se=MY,;+MY:+c, Re=MY,+MY;:+cC. 


IIT. Etablissement du schéma structurel. On le fait à partir des 
expressions logiques obtenues en appliquant la méthode décrite au 
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$ 4.2. Dans l'exemple considéré, les fonctions Sc, Rec sont mises 
sous une forme commode à réaliser avec des éléments OU-NON: 


Se=(M+Y)+(M+Y:+C, 
Re=(M+Y;)+(M+Y2)+C. 


Le schéma structurel correspondant d’un étage synchronisé par le 
niveau du registre est représenté sur la fig. 5.2, c. L'analyse des 
diagrammes temporels du schéma ainsi obtenu, effectuée de la même 
façon que pour les bascules synchronisées par le niveau (v. $ 4.3), 
donne les valeurs suivantes de la durée de commutation et de la fré- 
quence limite de fonctionnement: #6 = Stpgs fmax — 1/3tpa- Des 
valeurs analogues s’obtiennent également à l’aide des expressions 
(5.1) et (5.2) dans lesquelles le retard introduit par le circuit com- 
binatoire de commande est, suivant le schéma de la fig. 5.2, c, tee = 
= tpg, et les paramètres du bistable sont te = 2tp4, {C min = te = 
= 2tpgs 1C min = Ÿ 

S'il est nécessaire que la variation de la valeur de Q dans un 
organe séquentiel ne se produise qu’à l’arrivée d’un front (synchroni- 
sation par le front), on branche sur les sorties du bistable dans chaque 
étage une bascule RS ou D synchronisée par le niveau. Les niveaux 
de synchronisation du signal C doivent être inverses pour le bistable 
et cette bascule. Dans ces conditions, chaque étage de cet organe 
séquentiel aura les mêmes principe et structure que ceux d’une bascule 
synchronisée par le front à bistable de commande (v. $ 4.4). Un tel 
branchement d'une bascule RS est montré à la fig. 5.2, c. Pour 
C = 1, le bistable passe à l’état déterminé par le Tableau 5.1. Quant 
à la bascule RS synchronisée par le niveau bas C = 0, elle conserve 
l'état précédent. L'application du signal C = 0 (front négatif) 
amène les entrées du bistable à Sc = Rc = 0 si bien que son état 
reste inchangé quelles que soient les variations de M, Y,, Y,. La 
bascule RS se met au même état que celui du bistable et le conserve 
jusqu’à l'application du front négatif suivant du signal d'horloge C. 

Pour la réalisation des organes séquentiels synchronisés par le 
front on peut utiliser, de même que dans les bascules, le principe 
de stockage semi-dynamique de l’information (v. $8 4.2). La con- 
ception des étages constitutifs de tels organes se fait à l'aide de la 
méthode du vocabulaire opératoriel comme il a été décrit au $ 4.6. 

Conception de la structure des organes séquentiels à base de bas- 
cules. — Si les éléments de mémoire sont constitués par des bas- 
cules, la méthode la plus simple à employer pour l’établissement de 
Ja structure d’un organe séquentiel est celle du vocabulaire des passa- 
ges !). Les vocabulaires à utiliser sont ceux des passages des bascules 


1) Cette méthode décrite dans [5] a servi de base pour le développement 
de la méthode du vocabulaire opératoriel. 
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à l’aide desquelles sera réalisé l'organe étudié. Vu que dans les micro- 
circuits numériques on emploie des bascules RS, JK, D (plus souvent) 
et des bascules T (plus rarement), proposons-nous d'établir leurs 
vocabulaires des passages comme ceci a été fait au $ 4.2 pour les 
bistables. 

La table des états d’une bascule RS (v. Tableau 4.1) étant la 
même que celle d’un bistable disjonctif, son vocabulaire des pas- 
sages est absolument identique à celui de ce bistable. Pour une bascule 
JK, le vocabulaire des passages s'obtient à partir de sa table com- 
plète des états (v. Tableau 4.11). Après avoir déterminé pour chacune 
des valeurs de F, les valeurs des variables d’entrée J et X qui lui 
correspondent, on obtient le vocabulaire donné dans le Tableau 5.2. 
De façon analogue, on obtient à partir de la table complète des 
états des bascules D et T leurs vocabulaires des passages donnés eux 
aussi par le Tableau 5.2. 


Tableau 5.2 


Vocabulaires des passages des 
principaux types de bascules 


RS JK 
S R J K 
0 0 X 0 pe 010 
1 < 0 : ) 01 
A 1 0 1 X 11 
V 0 1 >< 1 110 


Si les lois de fonctionnement (tables des états) sont connues ou 
données pour chacun des étages de l’organe !), la conception de tels 
étages pour la réalisation avec des bascules se fait comme il a été 
décrit plus haut au présent paragraphe, à cette différence près qu’au 
lieu du vocabulaire des passages du bistable on se sert du vocabulaire 
des passages de la bascule du type choisi ou donné (v. Tableau 5.2). 
Or, pour certains organes les lois de fonctionnement des parties cons- 
titutives ne sont pas connues d’avance. Proposons-nous d'étudier 
les méthodes de conception des organes séquentiels dans le cas 
général où n’est connue que la loi de fonctionnement de l’ensemble de 
l'organe. Considérons à titre d'exemple la conception d’un diviseur 
de fréquence par 5 équipé de bascules D. Un tel diviseur fournit à sa 
sortie Q, une impulsion positive après l’apparition de toute cinquième 
impulsion à l'entrée d'horloge C (Tableau 5.3). Un tel organe peut 
être considéré comme un générateur de la séquence des nombres 
0O—0—0—0—1 recueillie à la sortie Q,. 


1) Les lois de fonctionnement de chacun des étages constituent les données 
de base pour l’élaboration des registres et de certains types de compteurs. 
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Tableau 5.3 


Table des états d’un générateur des nombres 0—0—0—0—1 et une des 
variantes du codage des états internes 


Table des états Codage des états internes Fonctions de passages 
n° | on lor+il or | on | or |onti|on+ilonri| FQ@ | FQ | FQ 
1 1 0 1 1 1 0 0 0 a Ç V 
2 0 0 0 0 0 0 0 1 0 0 A 
3 0 0 (0 0 1 0 1 0 0 A V 
4 0 0 0 (n 0 Î fl 0 | A 
5 0 1 0 1 1 1 1 { A | 1 


I. Codage des états internes. Les états de l'organe sont codés par 
les valeurs des variables internes de telle sorte que chacun des états 
diffère des autres par au moins un des m variables internes Q,, Q,,... 

.» Qm-1. Si l'organe considéré possède s états différents, leur 
codage nécessite m > log, s variables internes, c'est-à-dire m eélé- 
ments de mémoire (bistables ou bascules). Comme variables internes 
(en totalité ou en partie) on utilise le plus souvent les fonctions de 
sortie de l’organe étudié. Mais cette règle n’est pas rigoureusement 
obligatoire, car dans bien des cas on obtient des schémas plus sim- 
ples et plus économiques si l’on forme les fonctions de sortie F; — 
= f (Qo, Qu, + + +, Qm_1) à l’aide d’un circuit combinatoire auxiliaire 
branché sur les sorties des éléments de mémoire ($ 5.4). Alors, la 
totalité ou une partie des fonctions de sortie F; ne sont égales à 
aucune des variables internes. Les valeurs des variables internes 
qui ne sont pas des fonctions de sortie peuvent être choisies de façon 
arbitraire pour chacun des états. Dans ces conditions, les codes bi- 
naires Q = (Qm-11 : + -» Q1: Q0) doivent être différents pour tous les 
états. Ainsi, dans beaucoup de cas plusieurs variantes du codage des 
états sont possibles. 

Dans l'exemple considéré, le nombre d’états s = 9, donc le nom- 
bre de variables internes ne doit pas être inférieur à m — 3. En 
prenant pour une des variables internes la fonction de sortie Q,, 
choisissons les valeurs de deux autres variables Q., Q.. Une des va- 
riantes possibles du codage est indiquée dans le Tableau 5.3 qui donne 
les valeurs des variables internes pour chacun des états Q”" ainsi 
que pour l’état suivant Q"*! auquel passe l'organe après l'application 
du signal d'horloge € = 1. Comme le 5° état diffère des autres par la 
valeur de Q,, les variablesinternes Q., Q, peuvent prendre dans cet 
état n'importe quelles valeurs. Dans le Tableau 5.3, on a adopté 
une des quatre variantes possibles du codage du 5° état. Les états du 
4er à 4° doivent différer l’un de l’autre par les valeurs de Q;, @3. 
Puisqu’il y a quatre valeurs différentes : Q@,, Q@, = 00, 01, 10, 11, le 
nombre total de leurs permutations est égal à 4! — 24. I] existe 
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donc 4-24 = 96 variantes différentes du codage des états de l'organe 
étudié. 

Chacune des variantes du codage des états conduit à un des sché- 
mas structurels possibles de l'organe à réaliser. Il est logique d’utili- 
ser parmi les variantes possibles celle qui permet d'obtenir le schéma 
présentant les meilleures caractéristiques en rapidité de fonctionne- 
ment, en économie et en surface occupée sur la pastille. Malheureuse- 
ment, il n'existe pas de méthodes suffisamment simples et efficaces 
permettant de choisir la meilleurè variante. Aussi, lorsque le nombre 
de variantes de codage est relativement petit (jusqu’à 10 ou 20), 
est-il recommandé de les examiner toutes et de procéder à une analyse 
comparative des schémas structurels obtenus pour en choisir le 
meilleur. Dans le cas où le nombre de variantes est très élevé, le 
concepteur choisit généralement une partie de variantes qu'il sélec- 
tionne en s'inspirant de son expérience et de son intuition. Après 
le codage, la loi de fonctionnement de chaque étage de l'organe 
devient déterminée si bien que pour la conception ultérieure de la 
structure on peut employer la méthode du vocabulaire opératoriel 
ou celle du vocabulaire des passages. 

IT. £tablissement des cartes des fonctions de passages Fo. Ces 
cartes sont construites pour chaque i-ième étage de l'organe à partir 
de la table des états internes (Tableau 5.3) obtenue par la méthode 
décrite au $ 4.2. Pour l'exemple considéré, les valeurs des fonctions 
Fous Fo Fo, sont indiquées dans le Tableau 5.3 et les cartes corres- 
pondantes de ces fonctions sont représentées sur la fig. 5.3, b. 

III. Obtention et minimalisation des fonctions d'entrée des bascules. 
On les effectue pour chaque étage à partir des cartes dressées des fonc- 
tions Fo; à l’aide du vocabulaire des passages (v. Tableau 5.2). Pour 
le générateur étudié on obtient, en utilisant le vocabulaire des 
passages de la bascule D, les tables de Karnaugh (fig. 5.3, c) pour 
les fonctions d'entrée D,, D,, D, qui prennent après la minimalisation 


la forme suivante: D, = Q, + Q, + Q:, D, = Q, + Q1Qes D: = 


= Q5 + Q1Q2- 

IV. Etablissement du schéma structurel. On le fait à partir des 
expressions obtenues pour les fonctions d'entrée des bascules que 
l’on met sous une forme commode à réaliser avec des éléments de 
base donnés. En constituant le circuit combinatoire de commande 
qui réalise les fonctions D,, D,, D, avec des éléments ET-OU-NON, 
on obtient la structure du générateur représentée sur la fig. 5.3, d. 
L'analyse de cette structure permet d'obtenir les diagrammes tem- 
porels (fig. 5.3, a) qui montrent que son fonctionnement est correct. 

Il est à noter que les bascules à utiliser dans l'organe considéré 
doivent être synchronisées par le front, sinon (pour € = 1) après 
l'établissement des valeurs désirées de Q"+! le générateur basculera 
à l’état suivant, et ainsi de suite. Il en résultera que pendant la durée 
d’une seule impulsion d'horloge le générateur passera par plusieurs 
états, c’est-à-dire que son fonctionnement sera incorrect. 
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Les principaux paramètres de l'organe conçu sont faciles à déter- 
miner d’après le schéma structurel obtenu si l’on connaît les para- 
mètres correspondants des bascules et des éléments utilisés. Par 


00 O1 11 10 O0 OÙ 11 10 

_Jaji}1} fafviifa 

XLXIVEX] LAXIVTE 
b) 


Foi Fo2 
00 O1 11 10 00 Ot 11 10 


Fig. 5.3. Exemple d'établissement d’un diviseur de fréquence par 5: 
a) diagrammes temporels: b) cartes des fonctions Fo: Fos Fos: c) diagrammes de Kar- 
naugh des fonctions Do, Di, D: d) Structure du diviseur 


exemple, la fréquence limite de fonctionnement du générateur est, 
suivant l'expression (5.2),  fmax — (tp + ÉC min + {é min), Car 
pour la structure de la fig. 5.3, d le retard fee = tpa- Pour la con- 
ception de schémas des circuits combinatoires de commande, des 
bascules et des bistables, utilisés dans les organes séquentiels, on 
applique les méthodes exposées aux chap. 3 et 4. Les variantes des 
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schémas électriques que l’on obtient dans ce cas sont analogues à 
celles décrites dans ces chapitres. Ceci nous permet de ne considérer 
dans le présent chapitre que les schémas structurels des registres, des 
compteurs et des générateurs des nombres. 


$ 5.2. Registres 


Les registres constituent le type d'organes séquentiels le plus 
répandu dans les microcircuits numériques modernes. Suivant Je 
mode d'introduction et d'extraction des informations on distingue 
les registres suivants (fig. 5.4): registres à écriture et à lecture en 
parallèle (fig. 5.4, a); registres à écriture et à lecture en série 
(fig. 5.4, b); registres à écriture 
en série et à lecture en parallèle 
(fig. 5.4, c); registres à écriture 
en parallèle et à lecture en série 
(fig. 5.4,d); registres combinés 
à différents modes d'introduction 
et d'extraction des informations 
(fig. 5.4, e). 

Les registres à écriture et à lec- 
ture en parallèle (fig. 5.4, a) servent 


Am-1 Am-2 A1 Ao 


Fig. 5.4. Types principaux de  Fig.5.5. Registres de stockage synchroni- 
registres sés par le niveau (a) et par le front (b) 


au stockage des informations et s'appellent registres de mémoire ou 
de stockage. Le changement de l'information emmagasinée (introduc- 
tion d’une nouvelle information) se produit après une variation 
correspondante des signaux sur les entrées À à l'apparition d'un 
niveau déterminé (C — 0 ou C = 1) ou d’un front déterminé du 
signal d'horloge. Les étages d'un registre de mémoire sont constitués 
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par des bascules synchronisées par le niveau ou par le front : les bas- 
cules D (fig. 5.5, a), si l'information est introduite sous forme de 
signaux monophasés, ou les bascules RS (fig. 5.5, b), si l’informa- 
tion est représentée par des signaux biphasés. Le « nettoyage » preé- 
liminaire (Clear) du registre, c’est-à-dire la remise à zéro de 
toutes les sorties (Q = 0) se fait à l’aide de la borne Reset ou 
RAZ Ri. 

Les registres à écriture en série ou à lecture en série (v. fig. 5.4, b 
à e) portent le nom de registres à décalage. Dans un registre à écriture 
et à lecture en série (fig. 5.4, b), le premier bit À, du nombre à in- 
troduire est envoyé à l'entrée d’un des étages, extrême gauche P,,.;, 
et y est introduit à l’apparition de la première impulsion d'horloge : 
Qm-1 = Ào- La seconde impulsion d'horloge déclenche le transfert 
de À, de Ph, dans Po: Qm-2 = A4, et introduit dans P,., le 
bit suivant À, du nombre: Q,_, = À4,, etc. C’est ainsi que l’infor- 
mation introduite se trouve décalée vers la droite de un bit pour 
chaque impulsion d'horloge. Après l’application de m impulsions 
d'horloge tout le registre se trouve chargé par des bits du nombre À 
et le premier bit (4,) du nombre parvient à la sortie Q, du 
registre. Au cours des m impulsions d'horloge suivantes le nombre 
introduit est extrait bit par bit et le registre se décharge 
complètement. 

Les registres à décalage sont réalisés le plus souvent à l’aide de 
bascules D (fig. 5.6, a) ou RS (fig. 5.6, b) dans lesquelles l’introduc- 
tion de l'information dans le premier étage se fait par l'intermédiaire 
d'un inverseur: So = À, Ro = À. 

L’extraction en parallèle de l'information d’un registre à dé- 
calage (v. fig. 5.4, c) se fait en reliant les sorties de tous les étages du 
registre aux bornes de sortie distinctes (lignes en pointillés sur les 
fig. 2.6, a et b). 

Lors de la conception de registres à décalage il est nécessaire 
d'utiliser des bascules synchronisées par le front. Le fait est que 
pendant la durée d’une impulsion d’horloge les sorties des bascules 
branchées aux entrées des bascules suivantes changent d'état 
(fig. 5.6, a et b). Il en résulte un changement d'état des entrées des 
bascules suivantes et si une impulsion d'horloge continue d'agir, 
les bascules synchronisées par le niveau peuvent passer à un nouvel 
état. Ceci signifie que pendant la durée d’une impulsion d’horloge 
(cycle d'horloge) l'information progresse dans le registre plus que 
de un bit, c’est-à-dire que le fonctionnement normal du registre — 
décalage de un bit par 1 cycle — se trouve troublé. Pour assurer 
un fonctionnement normal des registres il est donc impératif 
de les équiper de bascules synchronisées par le front positif ou 
négatif. 

Les registres à décalage, représentés sur les fig. 5.4, dete, peuvent 
fonctionner en deux régimes: introduction parallèle de l’informa- 
tion et décalage (introduction série). Un exemple de conception du 
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k-ième étage P, de tels registres a été donné au $ 5.1. Si, dans le 
montage de la fig. 5.2, c, on applique à l'entrée Ÿ, l'inverse d’un 
des bits (du k-ième) du nombre comme signal externe À, et si on 
relie l’entrée Y, à la sortie Q,_, de l'étage précédent P;:.,, l'appli- 
cation de M = 0 déclenche l'introduction de À;, alors que l’appa- 
rition de M — 1 assure le décalage vers la droite, c’est-à-dire l’ins- 
cription de l'information issue de l'étage précédent P;,,: Q: = 
= Q:, et le transfert de 4, vers l'étage suivant P;,,,. Ainsi, le 
signal de commande détermine le mode de fonctionnement du regis- 
tre. En appliquant la méthode du vocabulaire des passages (v. $ 5.1), 


Entrée I [ Sortie 
(2 ee 


Fig. 5.6. Rezistres à décalage en bascules D (a), en bascules RS (b) et registre 
combiné (c) 

on peut concevoir des registres analogues recourant à des bascules 

d’un type ou d’un autre. La fig. 5.6, c montre le schéma d’un registre 

combiné en bascules D synchronisées par le front. 

Les registres à décalage peuvent être réversibles, c’est-à-dire 
capables d’effectuer le décalage dans les deux sens: vers la droite 
ou vers la gauche. Le sens de décalage se détermine par la valeur du 
signal de commande M. Un registre réversible peut s’obtenir si dans 
le schéma du registre combiné (fig. 5.6, c), au lieu du signal externe 


A», on applique le signal issu de la sortie Q,+, de l'étage suivant, 
comme il est indiqué entre parenthèses. Le décalage vers la droite 
s'effectue pour M = 1, le décalage vers la gauche, pour M = 0. 
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L'analyse des fonctions exécutées par les registres montre que 
ces organes peuvent assumer le stockage et le traitement des infor- 
mations. Le décalage d’un nombre vers la gauche ou vers la droite 
d'un bit correspond à la multiplication et à la division de ce nombre 
par deux. Ceci permet d'utiliser les registres à décalage pour la 
réalisation de multiplicateurs et de diviseurs. Les registres peuvent 
également exécuter différentes évolutions temporelles de l’infor- 
mation : stockage en série et extraction simultanée (en parallèle) ou 
introduction simultanée et extraction en série (développée dans le 
temps). Les registres à entrée et à sortie en série assurent un retard 
au transfert de l'information de m cycles de machine. On voit donc 
que les registres sont des organes polyvalents des systèmes numé- 
riques. 


$ 5.3. Compteurs 


Le paramètre principal d’un compteur est la base ou le module 
(on dit encore « modulo »), c’est-à-dire le nombre maximal Æ, d’im- 
pulsions qu’il peut compter. Après l'application de Æ4 impulsions 
le compteur doit revenir à son état de départ. La valeur de X:4 est 
égale au nombre d'états stables du compteur. Si un compteur com- 
porte m étages (bascules), il peut avoir 2" états stables et donc son 
module K.< 2%. Le nombre d’impulsions appliquées à l'entrée 
de comptage est délivré sur la sortie du compteur sous la forme d’un 
nombre binaire en code déterminé : binaire pur, complément, cyclique 
(v. $ 1.2). Les compteurs sont généralement dotés d'entrées annexes 
S permettant de régler au préalable la sortie du compteur sur un 
nombre donné et R qui font passer le compteur à l’état de départ au 
reçu du signal correspondant. 

La fréquence des impulsions délivrées sur la sortie du dernier 
étage du compteur est X+ fois plus petite que la fréquence des impul- 
sions incidentes. Les compteurs peuvent donc être utilisés comme des 
diviseurs de fréquence qui assurent en sortie une fréquence du signal 
K4 fois plus faible qu’en entrée. 

Suivant le type de fonctionnement, on distingue les compteurs 
totalisateurs, les décompteurs et les compteurs réversibles. Le 
compteur totalisateur effectue un comptage direct, c'est-à-dire qu'à 
chaque impulsion suivante appliquée à l’entrée le nombre délivre 
sur la sortie du compteur augmente d’une unité. Le décompteur assure 
un comptage dans un sens dit rétrograde, c'est-à-dire que l’applica- 
tion de chaque impulsion de comptage (que l’on appelle aussi impul- 
sion de décomptage) diminue d’une unité le nombre délivré en sortie. 
Le compteur réversible ou compteur-décompteur peut effectuer le comp- 
tage dans les deux sens. 

Les compteurs sont largement utilisés dans les dispositifs de 
commande des systèmes numériques pour le comptage du nombre 
d'opérations exécutées, dans les télécommunications, dans les appa- 
reils de mesure et de contrôle pour la détermination du nombre de 
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signaux incidents et la réduction de leur fréquence ainsi que dans 
d’autres dispositifs. Suivant leur structure, les compteurs se divisent 
en trois groupes : synchrones ou parallèles, asynchrones ou série et 
parallèles-série qui diffèrent l’un de l’autre par le mode d'introduction 
des impulsions de comptage dans les entrées des étages. 

Compteurs synchrones. — Dans les compteurs de ce type les im- 
pulsions de comptage sont appliquées simultanément (en parallèle) 
sur les entrées d'horloge C des bascules de tous les étages. Les comp- 
teurs synchrones sont réalisés le plus souvent à base de bascules des 
types RS, JK et D synchronisées par le front. 

La structure de tels compteurs est élaborée à l’aide de la méthode 
du vocabulaire des passages (v. $ 5.1). Illustrons la synthèse de la 
structure sur l'exemple d’un compteur totalisateur synchrone de 
modulo! À. = 10 en bascules JK. La réalisation d’un tel compteur 
nécessite au moins m —= 4 bascules, de sorte que 2* — 16 > X,, 
alors que pour m = 3 on a 2° = 8<< X.. Pour obtenir une structure 
comportant le nombre minimal de bascules, adoptons m = 4 (comp- 
teur à 4 bits). Dans ce cas, 2" — Æ, = 6 états du compteur seront 
inutilisés, c’est-à-dire redondants. En se servant de la table des 
états du compteur (Tableau 5.4), on trouve les fonctions de passages 


Tableau 5.4 
Table des états d’un compteur décimal 

n° | Qn | Q? n | on lortilon+ilon+ilon+1] Fos | Fo | Foi | F@ 
1 0 0 0 0 0 0 0 1 0 ( 0 À 
21 0 0 0 1 0 0 1 ( 0 (Ù A V 
3 | 0 0 1 0 0 0 1 1 0 ( 1 a 
4 | 0 0 1 1 (Ù 1 0 0 0 A V \d 
5) 0 1 0 0 0 1 0 1 0 1 0 à 
6 | 0 1 0 1 0 1 1 0 0 1 A V 
11 0 1 1 0 0 1 1 1 0 1 1 À 
8 | 0 1 1 1 1 0 0 0 A % V V 
9 1 0 0 0 1 0 O 1 1 0 0 A 
10 | 1 0 0 1 0 0 0 0 A 0 0 V 


Fa pour chaque étage dont les cartes sont données à la fig. 5.7, a. 
En utilisant le vocabulaire des passages de la bascule JK (v. Ta- 
bleau 5.2), on obtient les diagrammes de Karnaugh des fonctions 
agissant sur les entrées J et XÀ de chaque étage (fig 5.7, b). Après 
la minimalisation de leurs expressions ces fonctions prennent la 
forme 


JT = 1, J; = QoQ3; J: = QoQ; J; — Q0Q1Q2; 
Ko = 1, A; = Os AK: = Q:1Qo K3 = Qo- 
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Di [XIXIX 


Fig. 5.7. Exemple d'établissement d’un compteur décimal : 
a) cartes des fonctions Fo: Foi’ Fos: Fos: b) diagrammes de Karnaugh des fonctions J, K: 
c) structure du compteur 


Si l'on fait appel aux bascules JK réalisant sur les entrées l'opération 
ET, la structure d’un compteur décimal établie conformément aux 
expressions obtenues se présente sous l’aspect général de la fig. 5.7, c. 
Dans cette structure, chaque étage du compteur est constitué par 
une seule bascule JK sans recourir à des éléments logiques supplé- 
mentaires, c’est-à-dire que le circuit combinatoire d'entrée de la 
bascule (v. fig. 4.8) sert à la fois de circuit combinatoire comman- 
dant l'étage du compteur. 

Dans les compteurs synchrones toutes les bascules changent 
d'état en même temps au reçu de l'impulsion d'horloge. La fré- 
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quence limite de fonctionnement fn. du compteur ne dépend pas 
du nombre d’étages et se détermine par l'expression (5.2). Pour le 
compteur de la fig. 5.7, ©, fmax est égale à la fréquence fn, des 
bascules JK utilisées. 

On procède de la même façon pour établir les structures de comp- 
teurs conçus avec d’autres types de bascules. Les compteurs en 
bascules RS auront un plus grand nombre de liaisons entre les entrées 
et les sorties des étages que les compteurs en bascules JK. En cas 
d'emploi des bascules D, les étages du compteur sont munis d’élé- 
ments logiques supplémentaires, ce qui fait croître la puissance 
consommée et la surface occupée sur la pastille et décroître la fré- 
quence limite de fonctionnement. Voilà pourquoi les compteurs 
synchrones sont généralement réalisés au moyen de bascules JK. 

Il existe beaucoup de systèmes numériques qui nécessitent des 
compteurs de base variable dont la valeur de Æ4 est déterminée par 
des signaux de commande externes M. Examinons la méthode de 
conception de tels compteurs sur l'exemple de compteur ?) ayant 
Ke, = 10 pour M —0et ÆK+ — 11 pour M = 1. Ütilisons comme 
éléments de base des bascules du type JK et des éléments logiques 
ET-NON. 

I. L'établissement des cartes des fonctions de passages FQ et des 
fonctions d'entrée des bascules ŸY = f (Q:, - . .. Qm1) pour toutes 
les valeurs données de X4 s'effectue comme il a été décrit plus haut. 
Pour le compteur que nous synthétisons, les fonctions F, sont données 
sur la fig. 5.7, a pour X, = 10 et sur la fig. 5.8, a pour X4 = ii. 

II. Les tables de Karnaugh des fonctions d'entrée généralisées 


Y = (M,Q,,..., Qm-1) S'obtiennent pour chaque étage par réunion 
des cartes des fonctions Y établies pour les différents Æ,, à chacun 
desquels correspond la valeur donnée de M. Pour l'exemple consi- 
déré ces cartes sont représentées sur la fig. 5.8, b et une moitié de 
chacune des cartes, où M = 0, correspond à Æ4 = 10 (c’est-à-dire 
se confond avec les cartes de la fig. 5.7, b), alors que l’autre moitié, 
où M = 1, correspond à Æ4: = 11 (c'est-à-dire s'obtient à partir 
des cartes de la fig. 5.8, a). 

III. La minimalisation des expressions des fonctions généralisées 
et l'établissement du schéma structurel du compteur s'effectuent 
comme il a été décrit au $ 5.1. En utilisant les diagrammes de Kar- 
naugh de la fig. 5.8, b, on obtient 


Jo Q:Qs; Ji=Q@ (MQ:), 
Jr = QoQ:; Js= Q0Q:Q2, 
Ko=1, Ki=Qo K2=Q0Q:, 
K3= (Q00Q:) (MQo)- 
1) De tels compteurs sont largement utilisés dans les équipements de téle- 
communications modernes pour L réalisation de synthétiseurs de fréquence, 


c'est-à-dire de dispositifs destinés à produire des signaux périodiques ayant une 
série de fréquences donnée. 
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Fig. 5.8. Exemple d'établissement d’un compteur de base variable Xe — 10/11: 
a) cartes des fonctions FQ pour X, = 11; b) tables de Karnaugh pour les fonctions d'entrée 


généralisées J, K = f(M, Qo, Q1, Qu Q3); c) structure du compteur 
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Le schéma structurel correspondant du compteur est représenté sur 
la fig. 5.8, c. 

En appliquant une méthode analogue, on conçoit différents 
types de compteurs réversibles qui effectuent le comptage pour une 
valeur de M et le décomptage pour une autre valeur de M. 


Qm-e 


Fig. 5.9. Compteurs en anneau à bascules D et TK (RS) de modulo pair (a, c) 
et impair (b, d 


Une des variétés répandues des compteurs synchrones est cons- 
tituée par des compteurs en anneau que l’on réalise à base de registres 
à décalage. La fig. 5.9, a donne un exemple de compteur en anneau 
le plus simple. Comme le montre sa table des états (Tableau 5.5), 


Tableau 5.5 


Table des états d’un compteur en 
anneau de module K.—6 


non] or] er lorti|onti|on+i 
11001011 0 | 0 
21 11 0 | 0 | 1 1 0 
831 14 1 | 0 | 1 1 1 
4114111110 1 1 
5101111100 1 
6[ 01 0|11| 0 | 0 | 0 


ce compteur possède six états stables et revient à l’état de départ 
Q:Q:1Q0 = 000 après avoir passé par ces états. Ce montage remplit 
donc les fonctions d’un compteur de modulo Æ4 = 6 par remise à 
zéro. Les nombres délivrés sur la sortie du compteur sont donnés en 
code Johnson (v. Tableau 1.2). Si le registre contient m bascules, le 


compteur que l’on obtient en reliant la sortie Q,_, à l'entrée D, a 
Ke = 2m. 
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Pour obtenir des valeurs impaires de À, il faut exclure un des 
états stables, le plus souvent, l’état où Q, = Q,, = ...— Qu = 1. 
Comme le montre le Tableau 5.5, pour exclure l’état 4, il faut assurer 
D, = 0 (introduction de 0) lorsque Q,,, = 1 ou Qn_: = 1, c'est-à- 
dire Do = Qm1 + Qm-: Le schéma d'un compteur en anneau de 
base impaire quelconque 4, = 2m — 1 est représenté sur la 
fig. 5.9, b. Des schémas analogues des compteurs sont réalisés au 
moyen de bascules RS ou JK (fig. 5.9, c et d). Les compteurs en 
anneau sont suffisamment simples, de fonctionnement sûr et rapides. 
Pourtant lorsque À, > 7, leur réalisation nécessite un nombre d'’éta- 
ges (bascules) plus élevé: m == K./2, que celle des compteurs ordi- 
naires examinés plus haut. 

Une augmentation du module, c'est-à-dire du nombre d'’étages mn 
des compteurs synchrones, fait croître le nombre d'éléments logiques 


Q:Q,Q9 901 010 O11 100 101 110 111 000 
b) 
Fig. 5.10. Compteur asynchrone en bascules T (a) et son diagramme temporel (b) 


et de bascules utilisés ainsi que le nombre d'entrées, ce qui complique 
notablement le système d’interconnexions. Aussi, les compteurs syn- 
chrones de module »# > 6 à 8 ne sont-ils utilisés que rarement. Pour 
le comptage en module À, > 16, on a généralement recours à des 
compteurs asynchrones ou synchrones-asynchrones. 

Compteurs asynchrones et synchrones-asynchrones. — Dans les 
compteurs de ce type les impulsions de comptage ne sont appliquées 
qu'à l'entrée du premier étage. À chacun des étages suivants les 
signaux de commutation arrivent depuis la sortie de l’étage précé- 
dent. Ainsi le déclenchement des étages du compteur se fait de 
proche en proche. 

Les compteurs asynchrones de module À, — 2” sont en général 
constitues par m bascules T montées en série dont chacune fonctionne 
comme un compteur de module À, — 2. Le schéma structurel et le 
diagramme temporel d’un tel compteur totalisateur de module 
K, = 8 sont représentés sur les fig. 5.10, a et b. A l'apparition du 
signal À = 1 le compteur est remis à zéro Q,Q,Q: = 000. Notons 
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que le montage considéré fonctionnera en décompteur si l’entrée T 
de chaque bascule suivante (£-ième) est reliée à la sortie normale 
Qx_1 de la bascule précédente, et les entrées asynchrones S, (bornes 
Preset) sont utilisées pour le positionnement d’un nombre initial 
quelconque. Pour obtenir un compteur réversible il convient de 
brancher à l’entrée de chacune des bascules un élément ET-OU-NON 
réalisant la fonction 7, = MQ,:, + MQ;-.. 

Pour obtenir des modules Æ, = 2" dans les compteurs asynchro- 
nes en bascules T, il est nécessaire d'utiliser des éléments logiques 


MQ:Qc Ke=10 Ke=1] : 
Q:Q; 000 011 001 OI 110 111 101 100 


of TI | Ii L11 
LOT 
u x Pl x] xx x<]x] x] 
er OT EE 


Fig. 5.11. Compteur asynchrone de base variable XQ = 10/11 : 


a) diagramme de Karnaugh de la fonction généralisée R + d) structure du compteur 


additionnels. L'un des procédés de réalisation de tels compteurs 
consiste à utiliser les entrées de remise à zéro (bornes Reset) des bascu- 
les. C'est ainsi par exemple qu'un compteur décimal (4, = 10) 
peut s’obtenir à partir d’un compteur asynchrone à 4 étages de À, — 
— {6 si à l'instant d'apparition de Ja 10€ impulsion T = 1, lorsque 
les sorties deviennent @Q,0,0Q.0Q;, — 0101, on applique à l'entrée 
commune de remise zéro le signal Z? := 1. A cet cffet, on utilise un 
circuit combinatoire de commande dont la fonction de sortie À 
n'est égale à 1 que pour Q, — Q, = 1 et Q, = Q, = 0. Après la 
minimalisation on obtient pour cette fonction l'expression À — 
= Q, + @, qui se réalise à l’aide d’un élément OU-NON branche à 
l'entrée À d’un compteur asynchrone. 

Pour établir la structure des compteurs asynchrones de base 
variable (quelconque) on commence par composer les diagrammes de 
Karnaugh pour les fonctions de remise à zéro À pour chaque valeur 
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fixée de X, à laquelle correspond une valeur déterminée des signaux 
de commande M. Puis, les diagrammes de Karnaugh obtenus sont 
réunis, comme il est décrit au $ 5.3, et, après la minimalisation, on 


détermine la fonction généralisée R = LOM: Qi 54. Qi): 
La fig. 5.11, a montre à titre d'exemple le diagramme de Karnaugh 


pour la fonction R d’un compteur qui réalise ÀQ = 10 pour M = 0 
t 


Qu 


Compteur de Kç = 2" Q 


Compteur de Kc = (20 + 1) 


LL Où Q: Q: 


Kç=(2-S)+ 1211 


c) 


Fig. 5.12. Structure d'un compteur asynchrone de module A4 — 2" + 1 (a), 
diagrammes temporcls d’un compteur de module Xe — 3 (b), structure d’un 
compteur de module K, = 11 (c) 


te Ke — 11 pour M == 1. Après la minimalisation la fonction géné- 


ralisée prend la forme R = Q, + Q;, + MQ,Q.. Le circuit combi- 
natoire de commande (fig. 5.11, b) délivre le signal R qui est appliqué 
sur l'entrée commune À du compteur asynchrone à 4 étages. 

Des structures des compteurs de X, = 2” qui n’ont pas besoin 
d'éléments logiques additionnels s'obtiennent si l’on fait appel aux 
bascules JK. La fig. 5.12, a montre comment l'introduction d’une 
bascule JK additionnelle dans un compteur de X, = 2" permet 
d'obtenir un compteur de Æ, = 2" + 1. La fig. 5.12, b indique 
les diagrammes temporels qui illustrent le fonctionnement d'un tel 
compteur de module Æ, = 3. En reliant de différentes façons les 
compteurs asynchrones et les bascules JK supplémentaires, on peut 
obtenir n'importe quelle valeur de Æ4 (fig. 5.12, c). 

L’inconvénient des compteurs asynchrones est leur rapidité de 
fonctionnement relativement basse due à ce que le résultat de com- 
ptage n’est délivré qu'après la commutation de proche en proche de 
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toutes les m bascules. Leur fréquence limite de fonctionnement est 
donc max = /max//. 


Comme il est facile de le constater sur les diagrammes temporels des 
fig. 5.10, a et b, dans un compteur asynchrone les bascules fonctionnent à une 
fréquence de commutation différente. La fréquence de la première bascule est 


à) b) 
Fig. 5.13. Formation du report accéléré dans les compteurs asynchroncs en bas- 
cules T à bistable de commande (a) et à bistables de commutation (b) 
Q Q: Q; Q; "QG Q, Q, O, 
e Q e e e () Q () 


CR ENS En 
T Ke=10 K 
er .°c 

(IST decade) 


Fig. 5.14. Montage en cascade des compteurs décimaux 


maximale, alors que chaque bascule suivante a la fréquence deux fois plus petite 
que la précédente. C'est pourquoi, afin de réduire la consommation (ou pour 
élever la rapidité de fonctionnement), on peut utiliser dans un tel compteur des 
bascules à paramètres différents. La première bascule doit avoir la rapidité 
maximale et donc une consommation élevée. La rapidité et la puissance consom- 
mée de chaque bascule suivante peuvent être réduites de moitié sans que la fré- 
quence limite de fonctionnement de l’ensemble soit diminuée. 

Pour accroître la vitesse de fonctionnement des compteurs asynchrones on 
a recours à une formation accélérée des signaux de report entre les étages. Comme 
le montrent les diagrammes de la fig. 5.10, b, le signal de report T;,, — 1 qui 
provoque le déclenchement de la (k+-1)-ième bascule se forme dans la k-ième bas- 
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cule lorsque (Q,7,) = 1. Par conséquent, si la structure interne de la k-ième 
bascule comporte un point où la fonction (Q,7,) se forme avant que sa sortie 
change d'état, ce point peut être utilisé comme sortie du signal 7,,,. Dans une 
bascule T à bistable de commande (v. fim 4.28) le circuit combinatoire d'entréo 
délivre en surtic S: la fonction (Q,7T,) = Tz+,. Dans une bascule T à bistables 
de commutation (v. fig. 4.28), l’un de ces bistables fournit sur sa sortie la fonc- 


tion Qi = Ty + O2 + 01 + On égale à (QT) pour 7, — 1. En faisant appel 
à ces bascules, on peut réaliser des compteurs asynchrones à report rapide dont 
deux étages sont schématisés sur les fig. 5.13, a et b. Le temps de propagation 
du signal T dans le circuit de report de tels compteurs étant égal à 2f,4 par 


étage, la fréquence limite de fonctionnement de tels compteurs est f., — 


— 1/(2mt,4), c'est-à-dire près de trois fois plus élevée que dans les compteurs 
asynchrones sans report rapide (v. fig. 5.9, a). Dans les décompteurs, pour réa- 
liser un report accéléré, on utilise des sorties symétriques qui délivrent les si- 


gnaux Th+i = (TkQx) (V. fig. 5.13, a et b). La séparation des circuits de report 
T, et des circuits de sortie Q, permet également d'élever la stabilité de fonction- 
nement de tels compteurs du fait que l'influence des parasites qui prennent 
naissance dans les circuits de sortie est éliminée. 

Pour obtenir de fortes valeurs de À’, on utilise en général le montage en cas- 
cade de plusieurs compteurs. Un exemple de montage en cascade des compteurs 
décimaux est donné sur la fig. 5.14. Si chacune des décades est constituée par 
un compteur synchrone, le schéma représenté est un compteur synchrone-asyn- 
chrone de A4 = 100. De tels compteurs sont plus rapides que les compteurs 
asynchrones et utilisent moins d'éléments logiques additionnels que les comp- 
teurs synchrones. 


$ 9.4. Générateurs de nombres 


Les organes séquenticls de ce type sont encore appelés distributeurs de si- 
gnaux (d'impulsions), car la séquence de nombres binaires obtenue sur leurs sor- 
ties est bien souvent utilisée dans les systèmes numériques comme séquence de 
signaux commandant le fonctionnement d’autres organes. Le nombre d'états 
d'un générateur est appelé longueur de la séquence de nombres L< qui se définit 
comme le nombre de cycles de machine (périodes des signaux d'horloge) après 
lequel la séquence de nombres obtenue à la sortie du générateur se répète. La 
structure des générateurs de nombres est voisine de celle des compteurs ou des 
registres. 

Générateurs à base de compteurs. — Tout compteur peut être considéré 
comme un générateur d'une séquence déterminée de nombres ayant Zs; — ÆA+. 
Par exemple, un compteur modulo KQ = 8 (v. fig. 5.10, a) est un générateur 
de séquence des nombres 0—1—2—3-—4-5—6—7. Un exemple de conception 
de la structure des générateurs de ce type cffectuée à l’aide de la méthode du 
vocabulaire des passages est donné au $ 5.1. En opérant de façon identique, on 
peut réaliser les structures des générateurs délivrant toute séquence de nombres 
désirée. Le nombre exigé d'étages (bascules) est alors égal au nombre de bits m 
des nombres à générer. Si m > log, L<, on modifie légèrement la structure des 
cénérateurs pour réduire le nombre de bascules utilisées. Dans ce cas il est plus 
intéressant de constituer le générateur par un compteur modulo X, = L, en 
branchant à ses sorties un convertisseur combinatoire de codes délivrant sur 
sa sortie les valeurs désirées des nombres binaires. 

Considérons à titre d'exemple un générateur des nombres 3—2—12—8 
dont le diagramme temporel de fonctionnement est représenté sur la fig. 5.15, a?). 


1) Une telle séquence de signaux €, ... C, est utilisée pour la synchro- 
nisation des organes numériques réalisés à l’aide d'éléments dynamiques quadri- 
phasés à transistors MOS (v. $ 6.2). 
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Puisque Z, — 4, prenons comme base du générateur un compteur synchrone 
à 2 étages de X, — 4 qui délivre sur ses sorties Q,, Q, la séquence des nombres 
O—1—2—3. En branchant aux sorties du compteur un convertisseur combina- 
toire de codes dunt la table de vérité est donnée par le Tableau 5.6, on obtient 


Tableau 5.6 


Table de vérité d’un convertisseur 
de code (0—1—2—3) en (3—2—12—8) 


Qi Qo C4 | ca ca C1 
0 1 0 0 1 1 
0 0 0 0 0 0 
1 1 1 1 1 0 
1 0 0 1 0 0 
Tableau 5.7 


Table des états d’un générateur des nombres 
0—1—3—7—6—5—2—4 


n° | or [or |or |orti|or+til|ontt| Fc 
0 0 0 0 | 0 0 1 | A 
1 0 0 1 0 1 1 1 
3 0 1 1 1 1 1 1 
7 1 1 1 1 1 0 | v 
6 1 1 0 1 0 1 | A 
5 1 0 1 0 1 0 | v 
2 0 1 0 1 0 0 0 
4 1 0 0 | 0 Q 0 0 


la structure du générateur (fig. 5.15, b) délivrant la séquence de nombres fixée. 
La réalisation d'un tel générateur par la méthode décrite au $ 5.1, sans avoir 
recours au convertisseur de codes, aurait exigé quatre bascules JK. Il en résul- 
terait une augmentation de deux fois de la puissance consommée par le généra- 
teur et de la surface occupée sur la pastille. 

Générateurs à base de registres à décalage. — En partant des registres 
à décalage on peut réaliser des générateurs de séquences de nombres cycliques !) 
dans lesquels chaque nombre suivant est obtenu par décalage du nombre precé- 
dent inscrit dans le registre d'un rang et par introduction de O0 ou 1 dans le 
premier rang libéré. 

À cet effet, on branche à l'entrée de la première bascule du registre un circuit 
combinatoire qui délivre un signal de commande nécessaire Feom- Par exem- 
ple, le registre (compteur en anneau) de la fig. 5.9, a produit une séquence 
cyclique des nombres 0 —1 —3—7—6—4, 


1) De tels générateurs sont parfois appelés générateurs en anneau. 
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En utilisant un registre à décalage à m étages, an peut produire des séquen 


ces cycliques de lon 


eur L,s & 2m. La fig. 5.16, a montre le graphe d'états d'un 


registre à 3 étages à décalage vers la droite, qui indique toutes les transitions 


possibles lorsqu'on introduit dans le : 


premier élage les valeurs de Fm —0 
ou Î{. En examinant cette figure, on 
voit qu'il existe un nombre considéra- 
ble de séquences de nombres que l'on 
peut réaliser à l’aide de ce registre. 
A une de ces séquences 0 —1 —3— 
1—6—5—2—4 correspondent le gra- 
phe d'états de Ja fig. 5.16, b et la 
table des états 5.7. Un graphe d'états 
fournit la même information qu'une 
table mais il est plus suggestif. Con- 
sidérons la méthode de conception de 
la structure !) des générateurs de ce 
type sur l’exemple de réalisation de 
cette séquence. Les étapes de cette 
conception sont les suivantes: 

I. Etablissement de la carte de la 
fonction de passages Fo pour le pre- 


mier élage du registre. On le fait en 
partant du graphe ou de Ia table des 
états. Pour l'exemple considéré, la 
carte de la fonction F,, obtenue di- 
rectement à partir du graphe de la 


fig. 5.16, b est représentée sur la 
fig. 5.16, c. 


C 
G 


Convertisseur 
de code 


b) 


Fig. 5.15. Diagramme temporel (a) et 
structure (b) d'un générateur des nom- 
bres 3—2—12—8 


IT. Obtention et minimalisation des 
fonctions d'entrée: de la bascule. Cette 
étape se fait pour le premier étage du registre comme il est décrit au $ 5.1 à 
l'aide du vocabulaire des passages (v. Tableau 5.2) pour le type choisi de bas- 
cules. Les registres à décalage étant réalisés le plus souvent à l’aide de bascu- 
les D, on obtient pour la fonction Fcom = D, le diagramme de Karnaugh montré 
à la fig. 5.16, d. 

Après la minimalisation on obtient 


Fecom Ée D, DE Q:0: + Q502 de Q0Q1@Q2 ne Q5Q2 + Q1Q: na Q0Q1Q2. 


III. Etablissement du schéma structurel. Le schéma structurel du générateur 
s'établit en élaborant le circuit combinatoire de commande qui réalise les fonc- 
tions d'entrée (fonctions de commande Fcom) obtenues dans l'étape II et en 
branchant ce circuit à l'entrée du premier étage du registre à décalage compor- 
tant m — log, Z. étages. Si l’on utilise des éléments ET-OU-NON, on obtient 
la structure du générateur à réaliser représentée sur la fig. 5.16, e. 

Des séquences cycliques de longueur Z; << 2m se réalisent si on exclut du 
graphe une partie des états. Par exemple, la séquence 1—3—7—6—4 peut s’'ob- 
tenir si l’on élimine les états Q,0,Q, = 000, 001, 010 du graphe de la fig. 5.16, b 
(ligne en traits interrompus). En utilisant la méthode qui vient d'être décrite, 
on voit que cette séquence est produite si le circuit combinataire de commande 
réalise la fonction Feom = Po = O0. 

A l’aide de registres à décalage on peut réaliser d’une manière relativement 
simple des générateurs commandés produisant des séquences de nombres diffé- 
rentes suivant la combinaison de signaux de commande externes M. Pour l'éta- 


1) Des exemples de conception de la structure de tels générateurs sont exa- 
minés d’une façon plus détaillée dans [5, 7]. 
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blissement de la structure de tels générateurs on commence, en appliquant la 
méthode décrite plus haut, par déterminer les fonctions F,, du circuit com- 
binatoire de commande nécessaires pour obtenir toutes les k& séquences fixées 


(t <i<Kk). Puis, en employant la méthode décrite au $ 5.3, on construit la 
fonction de commande généralisée  Feom = { (feom, -.., FA M) = 


com”? 
= f (Co, - +, Qm-1, M). Après la minimalisation de la fonction Fcom On cons- 


Ds 
e — 


e) 


Fig. 5.16. Exemple d'établissement d’un générateur de nombres à base de rc- 
gistre à décalage : 


a) graphes d'états possibles d’un registre à 3 étages: b) graphe d'états d'un générateur de 
séquence des nombres 0—1—3—7—(6—95—2—4; c) carte de la fonction F  : d) diagramme 
de Karnaugh de la fonction Fcom = Q* e) structure du générateur 


truit le circuit combinatoire qui la réalise en délivrant à sa sortie, pour une 
combinaison donnée de signaux de commande cxternes M, la fonction de com- 


mande Fm nécessaire à la production de la séquence de nombres désirée. 


Un autre procédé de réalisation des générateurs de nombres commandés 
consiste à brancher un multiplexeur (v. $ 3.3) à l'entrée du registre à décalage. 
Les entrées d'information du multiplexeur sont attaquées par des fonctions exi- 


Lé l La . e e e 
gées Fcom, - - .; FX n dont chacune est formée par un circuit combinatoire 
correspondant, alors que les entrées d'adresse reçoivent dessignaux de commande 
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externes Af qui déterminent le choix de la fonction FÀ nécessaire pour la 


formation de la séquence désirée. 

Un sérieux avantage des générateurs de ce type réside dans le fait qu'ils 
utilisent une même structure, à base de registres à décalage, ce qui simplifie 
notablement l’établissement de leur pote ct réduit la surface exigée sur la 
pastille. Un autre avantage est la simplicité de réalisation des générateurs com- 
mandes. 

Pourtant les générateurs réalisés à base de registres ne produisent que des 
séquences cycliques de nombres. Pour obtenir des séquences non cycliques quel- 
conques il cest nécessaire d'utiliser un convertisseur combinatoire additionnel 
de codes, en le branchant à la sortie du générateur. Il en résulte une certaine 
dégradation des paramètres principaux (rapidité, consommation, surface sur 
a pastille) du générateur. 


CHAPITRE 6 


ÉLÉMENTS ET MICROCIRCUITS NUMÉRIQUES DYNAMIQUES 
À TRANSISTORS MOS 


À la différence des transistors bipolaires, les transistors MOS 
présentent une impédance d'entrée très élevée. Ceci rend possible 
la réalisation des microcircuits de mémoire suivant le principe de 
stockage dynamique de l'information. Il en résulte une réduction de 
la puissance consommée et de la surface occupée par les organes sé- 
quentiels (v. $ 4.4 et 4.5). C’est sur ce principe que sont basés des 
éléments logiques dynamiques *) capables de conserver pendant un 
temps de stockage t,. suffisamment long la valeur de la fonction 
logique établie à la sortie, après une variation des signaux logiques 
appliqués aux entrées. Ainsi, en plus des fonctions logiques, les élé- 
ments dynamiques assurent aussi un stockage dynamique de l’infor- 
mation (retard du signal). 

Dès que le temps de stockage (de retard) £;. s'écoule, la sortie de 
l'élément dynamique change d'état, c'est-à-dire que l’information 
stockée est perdue. On est donc contraint de la régénérer périodique- 
ment par application d’une séquence d’impulsions externes de pério- 
de Tc< t,1. Ces impulsions assument à la fois les fonctions de syn- 
chronisation, si bien que les organes numériques recourant aux élé- 
ments dynamiques sont des organes synchrones. Pour la synchronisa- 
tion de tels organes on a généralement recours à deux ou quatre sé- 
quences d’impulsions d'horloge déphasées l’une par rapport à l’autre. 
Ces organes numériques et les éléments dynamiques qu'ils compor- 
tent sont dits respectivement biphasés et quadriphasés. 

Une particularité caractéristique des dispositifs numériques 
conçus à partir d'éléments dynamiques est que la synchronisation 
s'y fait par le branchement (et le débranchement) périodique des 
éléments correspondants sur le circuit d'alimentation. Dans ces 
conditions, les éléments consomment la puissance de la source d’ali- 
mentation non pas d’une façon continue mais périodiquement, au 


1) On a également mis au point des éléments logiques dynamiques à tran- 
sistors bipolaires [8], qui n'ont cependant trouvé que des applications bien limi- 
tées parce qu'ils cèdent en plusieurs paramètres tant aux éléments statiques à 
transistors bipolaires (v. chap. 2) qu'aux éléments dynamiques à transistors 
MOS. 
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cours des intervalles de temps relativement courts, lors de la com- 
mutation des éléments ou de la régénération de l'information. Ceci 
signifie qu'aux basses fréquences,de commutation les organes à élé- 
ments dynamiques consomment une puissance notablement plus 
faible que les organes à éléments statiques commandés par tension 
continue. 

Du fait que les éléments dynamiques remplissent les fonctions 
des éléments logiques et des bascules, leur emploi dans les dispositifs 
numériques permet de réaliser un gain en plusieurs paramètres par 
rapport à des dispositifs analogues en éléments statiques à transistors 


MOS (v. $ 2.4). 


$ 6.1. Eléments et bascules dynamiques biphasés 


Dans les microcircuits numériques modernes on utilise plusieurs 
variantes de schémas des éléments logiques biphasés. 

Eléments dynamiques biphasés « avec rapport » et bascules à 
base de ces éléments. — Le schéma d’un tel élément dynamique à 
transistors MOS (fig. 6.1, a) comporte un élément logique, un inver- 
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Fig. 6.1. Elémont dynamique biphasé « avec rapport » (a), sa structure (b) et ses 
diagrammes temporels (c) 


seur (transistors Z',, T1) et une porte intermédiaire (transistor T2) 
qui assure, avec les capacités mémoires C1 et C'm2, le retard désiré 
du signal de sortie, c'est-à-dire remplit la fonction d’un élément 
mémoire dynamique (fig. 6.1, b). Sur les grilles du transistor de 
charge T, et du transistor de commutation T2 est appliquée une 
suite d'’impulsions d'horloge C. Le fonctionnement de l’élément est 
illustré par les diagrammes temporels de la fig. G.1, c. 

La croissance du potentiel d'entrée jusqu'au niveau U,, = U' > 
> UV, provoque le débloquage du transistor TZ et la décharge de la 
capacité Cm jusqu'au potentiel bas U, & 0. A l'apparition d'une 
impulsion d'horloge d'amplitude Uc > U,, les transistors T, et T2 
se débloquent et la sortie de l'élément passe au potentiel bas UQ = 
= U9 = 2U,e4, où la tension résiduelle U,., est définie par l'expres- 
sion (2.94) dans le Tableau 2.5. Quand l’action de l'impulsion d'hor- 
loge cesse, c'est-à-dire quand Uc = 0, les transistors T, et T2 
se bloquent. La charge emmagasinée par la capacité C,. et donc 
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le niveau bas du potentiel à la sortie UQ — U" seront conservés 
pendant Île temps de stockage t$ dont la durée se détermine par le 
processus de charge de la capacité C,: par les courants de fuite: 
dar © Tin == RC OÙ À, est la résistance de fuite. Avec les valeurs 
typiques: Cine = 0,1 à 1,0 pF, À, = 108 à 10° ohms, on obtient 
Tm = 10 à 100 us. Pour éviter la perle de l'information (un faux 
passage de l'élément à l'état Vo — : UT > U,), une nouvelle impul- 
sion C’, doit être appliquée avant que le potentiel Ua ne s’accroisse, 
par Sitité de la charge de Ja capacité Co, jusqu'au niveau U,, c'est-à- 
dire au bout d’un temps 


1 it = Tn (Uw/E). (6.{a) 


En provoquant la mise en conduction des transistors T, et T2, 
l'impulsion d'horloge suivante assure la décharge de la capacité 
Cine jusqu'au potentiel UQ — Ü" et régénère par là même l'infor- 
mation. 

Quand le potentiel d'entrée décroît jusqu’au niveau bas U, = 
= U"< U,, le transistor 77 se bloque. A l’apparition de l'impulsion 
C,, les capacités Ci et Cine Se chargent à travers les transistors T, 
et 72, qui se débloquent, jusqu'au potentiel haut UQ = U? = 
— Uc — U,. Après la fin de l'impulsion d'horloge les transistors T, 
ct T2 se bloquent et le potentiel haut U! est conservé à la sortic 
pendant le temps {4 tant que la capacité C, conserve une charge 
suffisante. 1] est donc nécessaire de réaliser la relation 


<< US Tm (O0? — Vo) U!. (6.1b) 


Une nouvelle impulsion C, rend les transistors 7, et T2 conducteurs 
et charge les capacités jusqu’au niveau U!. Lorsque les conditions 
(6.1) sont satisfaites, l'élément dynamique fonctionne comme une 
bascule D synchronisée par le niveau (v. $ 4.3). L'élément dynamique 
fonctionne en deux régimes: pour C, = 1 il assure la réception 
(inscription) de l'information (avec inversion), pour €, = O0, le 
stockage de l'information. 

L'élément dynamique a les mêmes valeurs des niveaux U", U!, 
du seuil de basculement V, et des immunités aux bruits Un, Uim 
qu'un élément statique à transistors MOS (v. $ 2.4). De même que 
dans les éléments statiques, pour assurer des valeurs suffisamment 
élevées des immunités aux bruits des éléments dynamiques il con- 
vient de réduire le rapport b,/b, des pentes spécifiques des transistors 
de charge T, et de commande TJ. 

La durée des impulsions d'horloge {& doil. être suffisante pour 
que les capacités Cu et Cme puissent, pendant le temps tt, se charger 
jusqu’au niveau U! ou se décharger jusqu’au niveau U°. Puisque 
b, € b, la charge des capacités à travers les transistors T,, T2 se 
fait plus lentement que leur décharge à travers les transistors T1, T2. 
Après avoir déterminé le temps de charge à l'aide de l'expression 
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Cane Le Tableau 2.5, où Æ = Uc, Cp = Cmi + Cm, on obtient 
a condilion 


> la = 2 (Ci + Cie) Uo/bo (Ue — 2) (Uc — Un), (6-2) 


où le temps de propagation {4 à pour l'élément dynamique à peu 
près la même valeur que pour l'élément statique à transistors MOS. 

La puissance consommée par un élément dynamique comporte 
deux composantes. La puissance 2, = El, qui se détermine par le 
passage du courant dans l’inverseur au potentiel bas U° sur la sortie 
de l'élément, est donnée par l'expression (2.98). Toutelois, ce courant 
ne circule que pendant la durée #& de l'impulsion d'horloge, si bien 
que la puissance moyennée sur Loute la période Tc à pour valeur 


P, = dE (Uc — Vi) (AIT). (6.3) 


Une autre composante de la puissance, dite dynamique, Payn est 
déterminée par la recharge périodique des capacités parasites Cn 
Cl Cine jusqu’au potentiel U!: 


Payn (Cou + Ci) 1) (Uc — U,)/Te. (5.4) 


En montant en série les éléments dynamiques (fig. 6.2, a), on 
doit séparer dans le temps leurs phases d’inscriplion et de stockage 
de l'information. A cet cffct, on utilise deux séquences d’impulsions 
d'horloge : C, et C, (fig. 6.2, b). Chaque cycle de fonctionnement de 
l'organe, correspondant à une période T& des impulsions d'horloge, 
se compose de deux phases. Pendant la phase ®, les éléments Z 
(synchronisés par les impulsions C;,) changent d'état, alors que les 
éléments 2 (synchronisés par les impulsions C,) sont au régime de 
stockage. Au cours de la phase ®, ce sont les éléments 2 qui basculent 
landis que les éléments 7 conservent l'information. Le montage en 
série des éléments dynamiques synchronisés par une même séquence 
d'impulsions est inadmissible, car dans ce cas les régimes de fonction- 
nement des éléments seraient confondus dans le temps. Il en résulte- 
rait le fonctionnement simultané de plusieurs éléments en régime 
de réception de l'information qui passerail pendant la durée & de 
l'impulsion d'horloge par me : : {/t,4 éléments mis en série, dont le 
nombre dépend du temps de propagation 4. Vu qu'en pratique 
les valeurs de {6 ot de £,,4 ont des dispersions considérables et dépen- 
dent des conditions extéricures (Lempérature, tension d’alimenta- 
Lion), la valeur de #7 n’est pas constante. Par voie de conséquence, 
l’état logique de l'organe numérique varierail dans un tel montage 
sous l'effet des conditions extérieures et de la dispersion des valeurs 
de {& et de t,4, c’est-à-dire que son fonctionnement normal serail 
troublé. Pour le fonctionnement normal des organes numériques il 
est donc nécessaire que les éléments Z ne soient commutés que par 
les signaux issus des éléments 2, el les éléments 2 ne changent d'état 
que sous l'effet des signaux en provenance des éléments 17. 
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Le fonctionnement des éléments montés en série cest illustré 
par les diagrammes temporcls de la fig. 6.2, b. Comme le montrent 
ces diagrammes, le signal de sortie Q@, prend la même valeur que 
celle du signal d'entrée D pendant la période précédente des impul- 
sions d'horloge (cycle de machine). Ainsi, le montage en série de 
deux éléments dynamiques réalise les fonctions d’une bascule D 
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l'ig. 6.2. Basculo D dynamique à éléments biphasés « avoc rapport » (a), sa 
structurco (b) ct ses diagrammos temporols (e) 


synchronisée par le front (v. $ 4.1). De tolles bascules sont dites 
dynamiques. Leur structure (v. fig. 6.2, b) représente une association 
d'éléments logiques synchronisés (inverseurs) et d'éléments de mé- 
moire (de retard) qui assurent un retard du signal de 1/2 période 
des impulsions de synchronisation. Notons que la structure des 
bascules de ce type est voisine de celle des bascules à bistable de 
commande (v. fig. 4.9, b), car les éléments logiques remplissent les 
fonctions du circuit combinatoire d'entrée et des portes intermé- 
diaires, alors que les éléments de retard assument, au lion du bistable, 
la fonction de stockage de l'information. 

En utilisant le montage en parallèle et en série des transistors de 
com mande 1'1, de même que cela se fait dans les éléments MOS 
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(v. fig. 2.27), on obtient des éléments dynamiques exécutant l'opé- 
ration logique ET-OU-NON (fig. 6.3, a et b). Pour la réalisation 
des opérations logiques plus complexes on à recours au montage en 
cascade des éléments logiques synchronisés par une même séquence 
d'impulsions d'horloge. Dans ce cas, les organes numériques conçus 
avec des éléments dynamiques à transistors MOS affectent une 
structure dont une partie est représentée sur la fig. 6.3, c. Vu que 
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Fig. 6.3. Schéma (a), symbolo (b) d’un élément dynamique ET-OU-NON ct 
structure (c) des organes numériques conçus avec de tols éléments (TC: montage 
en sério-parallèlo des transistors do commando) 


celle structure comporte des éléments de mémorisation, les organes 
recourant aux éléments dynamiques sont du type séquentiel. Si, 
par exemple, on réalise, à l’aide des éléments dynamiques, un organe 
assumant les fonctions d’un décodeur ou d’un additionneur, cet 
organe conserve pendant le Lemps de stockage {4 la valeur de la 
fonction de sortie, c'est-à-dire possède une mémoire dynamique. 
Un tel organe est équivalent à un organe combinatoire correspondant 
(v. chap. 3) à la sortie duquel est branché un registre mémoire (v.$5.2). 

La rapidité de fonctionnement des microcircuits à éléments 
dynamiques se détermine par la fréquence maximale de synchronisa- 
tion /max = 1/Tc mine La période des impulsions de synchronisation 
s'exprime par 


Te > Te min — 2 (4 ga At), (G.0) 


où At est l'intervalle de temps entre les impulsions d'horloge C; 
el C, (v. fig. 6.2, b) qui doit être assuré pour prévenir une super- 
position éventuelle des impulsions par suite des non-slabilités des 
générateurs d’impulsions. À partir des expressions (6.2) et (6.5) 
on détermine la fréquence maximale de fonctionnement : 


fmax = 1/2att si Lo (Uc ES U,) (Uc — 2U o)4aU, (C mil + C2); 
(6.6) 


où a — 14 + (At/tt) est la marge de sécurité, déterminée par Ja 
stabilité des générateurs d’impulsions d'horloge (en général, a & 1,9 
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à 2,0). La fréquence minimale de synchronisation se détermine à 
partir de la condition 


fin = 1/(16 + la). (G.7) 


L'élément dynamique réalise la fonction logique ET-OUÛU-NON pon- 
dant une demi-période des impulsions de synchronisation. Aussi, 
la durée moyenne de l'exécution de cette opération s'exprime-t-elle 
par 

Là . l'el2. (6.5) 


La valeur du rapport b/b, de l'élément dynamique que nous 
venons d'examiner doit satisfaire, de même que celle des éléments 
statiques à à transistors MOS (v. & 2. A), à a des exigences contradictoires. 
D'un côté, pour améliorer les caractéristiques statiques (0°, UV), 
il convient de réduire la valeur de b,/b,. Mais la diminution de b, 
conduit en vertu de (6.6) à une réduction de la rapidité de fonction- 
nement, alors que les possibilités d'augmentation de b, sont limitées 
par des facteurs dépendant de la construction et de la technologie. 
Les éléments dynamiques dont les paramètres dépendent de façon 
substantielle de la valeur de b,/b, sont dits éléments « avec rapport ». 
Lors de la conception de tels éléments on doit rechercher des valeurs 
de b,/b, qui satisfont aux exigences contradictoires indiquées. Un 
compromis s’oblient au prix d’une certaine dégradation de certains 
paramètres, par exemple, de la rapidité de fonctionnement. Dans 
bien des cas on préfère utiliser des éléments dynamiques « sans rapport » 
dont les paramètres sont indépendants de la valeur de b,/b,. 

Eléments dynamiques « sans rapport » et bascules à leur base. — 
La variante la plus répandue d’un élément dynamique « sans rapport » 
est représentée sur la fig. 6.4, a. Examinons le fonctionnement de 
deux éléments de ce type mis en série, en utilisant à cet effet les 
diagrammes temporels de la fix. 6.4, b. 

Supposons qu'à l'élal de départ l'entrée soil au potentiel bas 
Un & 0, donc les capacités Chnys Comes Cma au potentiel bas U 1 — 
= Uo, = Uo, = 0, la capacité Can, au potentiel haut UV, - - U?. 
Si l'entrée est portée au potentiel haut ÜU,, = UT > U,, l'apparition 
de l'impulsion de synchronisation €, (phase ,) rend le transistor T1 
conducteur et la capacilé C, Se charge au potentiel U, & U'. Les 
transistors TZ et T5 se débloquent et la capacité Ch, se charge au 
potentiel Uo, = UT == (Uc — U). Après la fin de l'impulsion 
d'horloge Ci la capacité Cine se décharge à travers le transistor T2? 
conducteur jusqu'à Uo, & 0. L'apparition de l'impulsion d'horloge 
C, (phase D.) provoque le débloquage des transistors T4 el T6. 
La capacité Cns se décharge à travers les transistors T2 et T4 con- 
ducteurs jusqu'à Ur % 0 et le transistor T5 se bloque. Par la suite, 
pour Un — Ut inchangé, les capacités Ci et C'nx restent au poten- 
tiel haut et la capacité Cha au potentiel bas. La capacité Cm se 
charge à Uo, = U! à l'apparition de chaque impulsion d’horloge C; 
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et se décharge jusqu'à UQ, = 0 après la fin de cette impulsion. Le 
potentiel bas U, & 0 subsiste sur la capacité Cm: et le transistor T5 
reste bloqué. A l'apparition de l'impulsion C, la capacité Can, 
égale à la capacité de sortie Cr de l'élément, se charge au niveau 
Uo,= U?. Dès l'apparition de l'impulsion C, une partie de la charge 
emmagasinée par la capacité C,,4 est transmise à la capacité Cms 
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Fig. 6.4. Bascule D dynamique à éléments biphasés « sans rapport » (a) et ses 
diagrammes temporels (b) 


égale à la capacité d'entrée Cent de l'élément-charge. La sortie Q, 
se trouve portée au potentiel Urnin qui doit être suffisant pour pro- 
voquer le débloquage du transistor MOS suivant : 


ain — (Uc — U) C'sor/(Cent + Cor) >= U 5e (6.9) 


On satisfait à la relation (6.9) par un choix convenable de l'amplitude 
Uc des impulsions d'horloge. Pour réduire la valeur exigée de Uc 
il faut concevoir la topologie de l'élément de manière à assurer la 
valeur la plus petite possible du rapport C'ent/Caor- 

Après l'établissement du potentiel U, # 0 à l'entrée et l’appa- 
rition de l'impulsion d'horloge C; (phase ®,) la capacité Cm se 
décharge, à travers le transistor conducteur TZ, jusqu'au U, & 0, 
et le transistor T2 se bloque. La capacité Cn+ se charge à travers le 
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transistor 73 conducteur jusqu'au potentiel UQ, = ÜU* qui se con- 
serve après la fin de l'impulsion d'horloge C,. L'apparition de l’im- 
pulsion d'horloge C’, (phase ©.) rend le transistor T4 conducteur et 
la charge de la capacité Ch se répartit entre les capacités C,,, et 
Cm: Les capacités Cme et Cms se trouvent finalement portées au 
potentiel Vo, = Uz & Unin. Le deuxième élément délivre sur 
sa sortie Q, une séquence d'impulsions d'amplitude U! dont chacune 
est formée à l'apparition de l'impulsion C.. Les éléments fonction- 
nent de façon analogue aussi dans le cas où au lieu du potentiel con- 
tinu Un = 0 on applique sur l'entrée une séquence d'impulsions 
en phase avec les impulsions d’horloge C, (ligne en traits interrom- 
pus sur la fig. 6.4, b). 

Ainsi, la valeur UQ, = U°n'est maintenue à la sortie des éléments 
dynamiques que pendant l'intervalle entre les impulsions d'horloge 
de la séquence donnée (C, ou C.), alors que pendant la durée d'action 
de l’impulsion d'horloge UQ = U?. Pourtant, du fait que la syn- 
chronisation utilisée est biphasée, l'élément suivant recoit (lit) 
uniquement l'information « vraie » qui est délivrée à la sortie de 
l'élément précédent pendant l'intervalle entre les impulsions d’hor- 
loge. L'apparition à la sortie de « fausses » impulsions d'amplitude 
UT ne coïncide pas dans le temps avec le régime d'inscription des 
informations dans l’élément suivant et, de ce fait, n’influe pas sur 
le fonctionnement de l'organe. 

Le montage de la fig. 6.4, a remplit les fonctions d’une bascule D. 
Les paramètres des éléments ne dépendent pas du rapport b,/b., 
c'est pourquoi le schéma est conçu de telle sorte que tous les tran- 
sistors présentent une même valeur, aussi élevée que possible, de la 
pente spécifique. Dans l’élément considéré, tous les transistors affec- 
tent la même géométrie, et les lignes métalliques d'alimentation 
et de masse !) sont absentes, ce qui facilite notablement l'élaboration 
de la topologie et procure une économie de la surface de la puce. 
Dans ces éléments il n’y a pas de consommation de puissance due au 
passage du courant par l’inverseur. La puissance moyenne demandée 
au générateur d’impulsions d'horloge est dépensée pour la charge 
de la capacité Cn2 jusqu’au niveau U!: 

P = CmoUtUc/T ec. (6.10) 

Les exigences à la durée t£ des impulsions d'horloge et à leur 
période T-se déterminent par les mêmes facteurs que pour un élé- 
ment «avec rapport». En se servant de l'expression (6.2) dans 
laquelle U? = (Uc — Us) doit être remplacé par Uhin, on obtient 
la condition suivante qui définit la valeur minimale de t:: 
tt > tp = 2 (Cm + Cme) (Cme + Cms) Uo/boUme X 

X (Uc — 2Uo) (Uc — Uo). (6.11) 

1) Dans les microcircuits équipés de tels éléments à transistors MOS les 
fonctions de « masse » sont remplies par le substrat de type p qui est porté au 
potentiel bas. 
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Dans les éléments « sans rapport » la valeur de b, des transistors Tà 
et T6 est la même que celle des transistors de commande: à, & b:, 
c'est-à-dire beaucoup plus grande que dans les éléments « avec 
rapport ». C’est pourquoi les éléments « sans rapport » se caractéri- 
sent par des valeurs plus petites de t,, et de tt et donc par une fré- 
quence limite de fonctionnement fmsx plus élevée. 

Ainsi, les éléments « sans rapport » sont nettement plus rapides 
et occupent une surface plus faible sur la pastille que les éléments 
«avec rapport». Pourtant Ja 
synchronisation des éléments 
dynamiques « sans rapport » né- 
cessite des générateurs d'impul- 
sions à haute fréquence suffisam- 
ment puissants qui doivent, pen- 
dant le temps tt, STE De 
capacité parasite considérable CL, | , | 
de tous les À éléments dynami- Fig. PT D Dee 
ques qui leur sont branchés: 

Ch = kCmo + Ce: où Ce est 

Ja capacité parasite totale branchée sur la ligne de synchronisation 
(métallisation, capacités grille-canal des transistors de commutation- 
capacité source-substrat des transistors de charge). 

Les différentes fonctions legiques se réalisent à l’aide d'éléments 
« sans rapport », de même que dans le cas des éléments « avec rap- 
port », par combinaison des montages en série et en parallèle des 
transistors de commande 72 dont les grilles sont reliées aux transis- 
tors de commutation ZJ'7 (fig. 6.5). 

Pour pouvoir exécuter des fonctions logiques complexes sans 
réduire la rapidité de fonctionnement, c’est-à-dire sans augmenter 
le nombre exigé de périodes des signaux d'horloge, on peut avoir 
recours à des éléments additionnels dont le schéma est donné à la 
fig. 6.6, a, en les plaçant entre les éléments dynamiques « sans 
rapport » comme le montre Ja fig. 6.6, b. Un tel élément effectue 
la fonction d’inversion sans introduire aucun retard additionnel du 
signal, c'est-à-dire durant la même période des impulsions d'horloge 
C;, CA lorsque les opérations logiques sont réalisées par les éléments 
« sans rapport » dynamiques précédent et suivant. 

Le fonctionnement d'un tel élément « sans retard » est illustré 
par les diagrammes temporels de la fig. 6.6, c. L'apparition de l’im- 
pulsion d'horloge €, rend les transistors T2 et T4 conducteurs et la 
capacité Cn° Se charge à travers T4 jusqu’au niveau U, = U'. Après 
la fin de l'impulsion C, tous les transistors se bloquent et la capacité 
C2 conserve le potentiel U!'. L'application de l'impulsion d'horloge 
C, provoque le débloquage du transistor TZ. Si l'entrée est au poten- 
til Un = U}, la capacité Cm, se charge au potentiel U; — U1 
et le transistor 73 se met en conduction. La capacité C,,, se décharge 
jusqu'au potentiel VU, & 0. La sortie de l’élément suivant, synchro- 
nisé par l'impulsion C, (v. fig. 6.6, b), est portée au potentiel UG = 
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— U!, Si le potentiel à l'entrée U,, = U! est conservé, le potentiel 
Ua croîtra jusqu'à UT à l'apparition des impulsions d'horloge C, 
et décroîtra jusqu'à U° à l'apparition des impulsions C,. Ainsi, 
une séquence d’impulsions correspondant à un 0 logique sera délivrée 
en sortie. La sortie de l'élément dynamique suivant sera maintenue 
dans ce cas au potentiel UG = U". 
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Fig. 6.6. Elément dynamique « sans retard » (a), son symbole et son mode de 
branchemont (b), ses diagrammes temporels (c) 


Lorsqu'une séquence d'impulsions synchronisées par C, sur- 
vient à l’entrée D, la capacité Ch, est maintenue au potentiel cons- 
tant U, & 0 ct le transistor T3 est à l'état bloqué. La capacité 
Cine se charge à l'instant #; par l'impulsion C, jusqu'au potentiel 
haut UQ = U} et le conserve. 

En examinant les diagrammes temporels (v. fig. 6.6, c), on voit 
que pendant une demi-période des impulsions d'horloge l'élément 
« sans retard » et l'élément dynamique qui le suit réalisent deux opé- 
rations logiques successives (inversions) avec un temps de propaga- 
tion total: tpa = 0,574. 

On peut brancher un élément «sans retard » également dans 
le cas où l'élément précédent est synchronisé par les impulsions C,, 
et l'élément suivant par les impulsions C,. A cet effet, il faut chan- 
ger le mode de branchement des signaux d'horloge à l'élément com- 
me il est indiqué entre parenthèses sur la fig. 6.6, a. En faisant usage 
des montages en parallèle et en série des transistors de commande T3 
(avec des transistors de commutation TZ et T2 aux entrées), on peut 
obtenir des éléments réalisant l'opération logique ET-OU-NON. 
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$ 6.2. Eléments et bascules dynamiques quadriphasés 


En plus des éléments dynamiques biphasés, on utilise aussi lar- 
gement des éléments dynamiques « sans rapport » à quatre phases 
dans lesquels l'effet de redistribution de la charge entre les capaci- 
tés ne se manifeste pas, conduisant à une baisse du potentiel de gril- 
le des transistors de commande et à une réduction de la rapidité de 
fonctionnement. 

Les variantes principales des éléments dynamiques à quatre pha- 
ses sont données sur les fig. 6.7, a et b. Les plus utilisés sont les élé- 
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Fig. 6.7. Variantes de schémas des éléments dynamiques à quatre phases (a, b) 
et diagrammes temporels de fonctionnement de l'élément (c) 


ments représentés sur la fig. 6.7, b parce qu'ils ne comportent pas de 
lignes d'alimentation et de masse. Aussi, dans ce qui suit, limiterons- 
nous les descriptions à celles des organes utilisant les éléments de 
ce type bien que tous les circuits examinés puissent être réalisés 
d’une manière analogue avec les éléments schématisés par la fig. 
6.7, a. 

Examinons le fonctionnement de l'élément dynamique (v. fig. 
6.7, b) dans le cas où deux séquences d’impulsions d'horloge C: 
et C, (fig. 6.7, c) sont appliquées à ses entrées. À l’état de départ l’en- 
trée D est portée au potentiel U,, = U°< U,, les transistors TJ, 
T2 et T3 sont bloqués et les capacités Cm et Cine sont chargées au 
potentiel haut U4 = Uo = U. L'application du potentiel haut 
positif U, = U? provoque le débloquage du transistor T'1 et la dé- 
charge de la capacité Cm, jusqu'au potentiel U, Æ 0. A l'apparition 
de l’impulsion d'horloge C, le transistor T1 se bloque et le potentiel 
U 4 se conserve au niveau bas précédent. L'apparition de l'impulison 
C, rend le transistor T2 conducteur et la capacité Ch. se décharge 
à travers les transistors TZ et T2 conducteurs jusqu’au potentiel 
Uo = UÆ 0. Quand survient l'impulsion C;, suivante le transis- 
tor T3 se débloque et la capacité Ch, se charge au potentiel UQ — 
= Ut, Après la fin de l'impulsion C,, le transistor T3 se bloque, si 
bien que le potentiel UQ, se conserve. L'apparition de l'impulsion 
C: suivante rend le transistor T2 conducteur et la capacité Ce 
se décharge de nouveau jusqu au potentiel bas LU". 
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Lorsque l'entrée de l'élément est portée au potentiel U,, — 
— Un, le transistor TZ se bloque. L'impulison C; provoque le déblo- 
quage de TS et la charge de C2 jusqu'au niveau UQ = U". Les im- 
pulsions C’, et C, suivantes rendent conducteurs respectivement les 
transistors T3 et T2 et assurent la recharge jusqu'au niveau U! 
des capacités C1 et C'in déchargées par les courants de fuite. 

Les niveaux U", U!, l'immunité au bruit Un et la consommation 
P de cet élément sont les mêmes que ceux d’un élément dynamique 
biphasé « sans rapport » (v. fig. 6.4, a). La durée minimale de l’im- 
pulsion d'horloge, définie par l'expression (6.2), est plus petite que 
celle pour un élément biphasé « sans rapport ». 

L'élément considéré peut fonctionner également en cas de super- 
position des impulsions d'horloge C, et C, (lignes en traits inter- 
rompus de la fig. 6.7, c). Lorsque les impulsions C, et C, sont ap- 
pliquées simultanément, les transistors T2 et T3 sont conducteurs, 
si bien que les deux capacités Cm et Cm: se chargent au potentiel 
haut. Pour Île reste, l'élément fonctionne comme dans le cas où les 
impulsions d'horloge ne sont pas superposées. 

Ainsi, l'élément dynamique à quatre phases fonctionne en trois 
régimes successifs: la charge, lorsque l'apparition de l'impulsion 
d'horloge C, provoque la charge de la capacité C2 jusqu’au poten- 
tiel U!; la commutation, lorsqu'à l'apparition de l’impulsion d'hor- 
loge C, la capacité Cm: Se décharge jusqu’au UQ = U ou conserve 
le potentiel UQ = U* suivant la valeur du signal d'entrée; le 
stockage, lorsqu’'en l'absence des impulsions d'horloge €, et Ca 
la capacité C2 conserve soit le potentiel haut, soit le potentiel bas. 
L'ordre dans lequel ces régimes de fonctionnement se suivent est 
déterminé par le système de synchronisation correspondant qui 
utilise quatre séquences d’impulsions d'horloge. 

Analvsons le fonctionnement de deux éléments dynamiques mis 
en série (fig. 6.8, a). Les diagrammes temporels illustrant leurs com- 
mutations sont donnés par la fig. 6.8, c. En examinant ces diagram- 
mes, on voit que la sortie de l'élément 2 change d'état à l'apparition 
de l’impuilson C,, et la sortie de l’élément 4, à l'application de l’im- 
pulsion C., c’est-à-dire que le numéro d'ordre de chaque élément cor- 
respond au numéro de la séquence qui fait changer l’état de sa sortie. 
Au cours de la phase ®, le signal délivré à la sortie de l'élément 4 
peut commuter l'élément 2 (lecture de l'information contenue dans 
l'élément 4 et inscription dans l'élément 2), alors que pendant la 
phase ®, c’est l'inverse qui a lieu. Le signal d'entrée étant inchangé, 
la sortie des éléments passe du potentiel bas au potentiel haut pen- 
dant une des phases (D, pour les éléments 2, O, pour les éléments 
4) et revient au potentiel bas au cours de la phase suivante. Ainsi, 
dans une des phases la valeur « vraie » du signal de sortie est trou- 
blée. Pourtant ces « faux » signaux ne sont pas reçus par l'élément 
suivant, car dans cette phase il fonctionne en régime de stockage, 
et sont donc sans effet sur le fonctionnement normal de dispositif 
numérique. Comme il est facile de le constater sur les diagrammes 
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temporels, deux éléments dynamiques à quatre phases mis en série 
remplissent la fonction d’une bascule D dont la structure est re- 
présentée sur la fig. 6.8, b. 

La fréquence maximale de synchronisation des systèmes numé- 
riques quadriphasés sans superposition des impulsions d'horloge est 


frnax = 1/4 (th + At) = 1/(4att), (6.11a) 
et en cas de fonctionnement avec superposition des impulsions d'hor- 
loge 


fax = 14/2218 + At) = 1/(4a'th). (6.11b) 


Ainsi, l'utilisation de la synchronisation du deuxième mode (ligne 
en traits interrompus de la fig. 6.8, b) permet d'élever la rapidité de 
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Fig. 6.8. Bascule D dynamique à éléments à quatre phases (a), sa structure (b) 
et ses diagrammes temporels (c) 


fonctionnement des dispositifs du fait d’une diminution de la marge 
de sécurité: a’ << a. 

Pour l'exécution des opérations logiques désirées, les transistors 
d'entrée T7 des inverseurs peuvent être remplacés par une combinai. 
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son de transistors mis en paralléle-série. Dans ce cas. chaque élé- 
ment dynamique réalise les fonctions de l'élément ET-OU-NON, 
c'est-à-dire que pendant une seule période de synchronisation sont 
exécutées deux opérations ET-OU-NON. Le temps moyen d'’exé- 
cution d’une opération sera £a — Tc/2. 

Pour accroître la rapidité de fonctionnement des systèmes nu- 
mériques à quatre phases on utilise des éléments intermédiaires en 
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Fig. 6.9. Montage en série des éléments dynamiques à quatre phases (a) et dia- 
grammes temporels de leur fonctionnement (b) 


les plasant entre les éléments 2 et 4. Examinons le fonctionnement de 
quatre éléments dynamiques montés en série dont le système de 
synchronisation est représenté sur la fig. 6.9, a. Comme le montrent 
les diagrammes temporels (fig. 6.9, b), ce montage réalise lui aussi 
les fonctions d’une bascule D. Chacun des éléments dynamiques pou- 
vant exécuter l'opération ET-OU-NON, quatre opérations de ce ty- 
pe peuvent être réalisées pendant un cycle et le temps d'exécution 
lpd — T c/4. 
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Ainsi, l’utilisation d'éléments dynamiques intermédiaires per- 
met de réduire considérablement le temps d'exécution des opéra- 
tions dans l'organe numérique. Pourtant, il est alors nécessaire d’ob- 

Tableau 6.7 
Suite des régimes de fonctionnement des éléments de la fig. 6.9 


ets | 0 de | 
1 Commutation | Stockage Stockage Charge 
2 Charge Commutation | Stockage Stockage 
3 Stockage Charge Commutation | Stockage 
A Stockage Stockage Charge Commutation 


server des règles déterminées de groupement des éléments dynamiques 
afin d'assurer une suite chronologique correcte des régimes de leur 
fonctionnement. Pour les éléments de la fig. 6.9, a, cette suite des ré- 
gimes est indiquée dans le Ta- 
bleau 6.1. Dans chaque phase 
il se produit la commutation 
d'un seul des éléments, c'est-à- 
dire qu'une seule opération logi- 
que est réalisée. L'élément qui 
fournit le signal de commutation 
doit fonctionner pendant cette Fig. 6.10. Graphes de commande des 
phase en régime de stockage. Un A es onde pour le es 
ordre possible de couplage des (les fig. 6.9, a et 611 de ba 
éléments est montré sur la 

fig. 6.10, a sous la forme d'un graphe de commande. Ainsi, avec le 
mode de synchronisation de la fig. 6.9, chaque élément dynamique 
peut commander des éléments à deux numéros différents de la pha- 
se correspondant au régime de commutation. 


Une autre variante de la synchronisation des éléments dynamiques à quatre 
phases est indiquée à la fig. 6.11. a. Les diagrammes temporels illustrant le 
fonctionnement des éléments sont donnés par la fig. 6.11, b. L'analyse du fonc- 
tionnement de ce montage montre que le positionnement des éléments 2 ou # 
à l’état logique correspondant aux signaux appliqués aux entrées des transistors 


Tableau 6-2 
Suite des régimes de fonctionnement des éléments de la Yig. 6.11 


Numéro d 
élénen U Di Do Da | D, 
1 Commutation | Stockage Charge Charge 
2 Charge Commutation Stockage Stockage 
3 Charge Charge Commutation | Stockage 
4 Stockage Stockage Charge Commutation 
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de commande T1 et T6 doit se faire lorsque les transistors 73 et T8 sont bloqués, 
et le transistor T2 ou T7 est conducteur, c'est-à-dire au cours des phases @, 
ou ®,. Le positionnement des éléments / ou 3 doit s'effectuer lorsque le tran- 
sistor T10 ou T5 est bloqué, c'est-à-dire durant les phases ®, ou ®,. La suite 
chronologique des régimes de fonctionnement des éléments est indiquée dans le 
Tableau 6.2, le graphe de commande correspondant est donné par la fig. 6.10, b. 
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Fig. 6.11. Montage en série des éléments dynamiques à quatre phases (a) et 
diagrammes temporels de leur fonctionnement (b) pour une autre variante de 
synchronisation 


Les éléments 2 et { peuvent commander deux éléments suivants 3 et 4 ou 7 et 2? 
respectivement, alors que les éléments 7 et 3 ne peuvent commander qu'un seul 
‘élément suivant (2 et {). Par comparaison avec les éléments dynamiques repré- 
sentés sur la fig. 6.9, a, les éléments de la fig. 6.11, « comportent un peu plus 
petit nombre de transistors, mais leurs possibilités de commande sont plus limi- 
tées. Cette dernière circonstance rend moins profitables les avantages de ces 
éléments vu que la réalisation de nombreux organes numériques nécessite des 
transistors et même des éléments additionnels. 


Les éléments quadriphasés assurent une rapidité de fonctionne- 
ment des dispositifs numériques plus élevée que les éléments bipha- 
sés. C'est la raison pour laquelle ces éléments sont largement utili- 
sés dans les microcircuits numériques bien qu'ils aient un système 
de synchronisation plus complexe. 
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$ 6.3. Conception des microcircuits numériques 
à éléments dynamiques 


Les microcircuits dynamiques modernes à transistors MOS com- 
portent un ou plusieurs organes numériques suffisamment complexes : 
registres, compteurs, organes arithmétiques et logiques et autres, 
dont la réalisation exige d'utiliser des centaines et même des mil- 
liers d'éléments dynamiques. La conception des organes numériques 
à éléments dynamiques se compose, de mème que celle des organes 
à éléments statiques (v. $ 3.1), de l'élaboration de la structure et du 
schéma électrique. 

La méthode de conception de la structure des organes numériques 
tient compte du fait que les éléments dynamiques réalisent les opé- 
rations logiques ET-NON, OU-NON, ET-OU-NON et remplissent 
les fonctions d'une bascule D (v. $$ 6.1 et G.2). C'est pourquoi la 
conception de la structure des organes dynamiques s'effectue en deux 
stades. Au premier stade, on obtient le schéma structurel de dé- 
part de l'organe à réaliser à l'aide des éléments ET-NON, OU-NON, 
ET-OU-NON et des bascules D par des méthodes décrites aux chap. 
3 et 5. Au second stade, on choisit d’abord le type d'éléments dyna- 
miques et puis on met le schéma structurel de départ sous la forme 
réalisable avec les éléments dynamiques choisis. 

Le type d'éléments dynamiques est choisi compte tenu des exi- 
gences imposées au microcircuit à élaborer. Pour la conception de mi- 
crocircuits relativement simples, contenant quelques dizaines ou 
centaines d'éléments, on utilise le plus souvent des éléments « sans 
rapport » biphasés dont le système de synchronisation est moins com- 
pliqué que celui des éléments à quatre phases. Pour la réalisation 
des microcircuits complexes comportant des milliers d'éléments et 
mème davantage, il est plus judicieux d’avoir recours à des éléments 
quadriphasés qui assurent une plus haute rapidité de fonctionnement. 

Les méthodes de conception des schémas électriques des organes à 
éléments dynamiques sont pratiquement les mêmes que celles utili- 
sées pour des organes à éléments statiques (v. $ 3.2). On emploie le 
plus souvent la méthode de conception par éléments, c'est-à-dire 
que l’on obtient le schéma électrique de l'organe numérique à partir 
du schéma structurel en remplaçant les éléments dynamiques par 
leurs schémas. C’est le second stade de la conception de la structure, à 
savoir la réalisation de la structure de l'organe avec des éléments dy- 
namiques, qui constitue un trait spécifique. 

Lors de la conception des décodeurs, additionneurs ou d'autres 
organes décrits au chap. 3, chaque élément ET-NON, OU-NON, 
ET-OU-NON contenu dans le schéma structurel de départ est remplacé 
par un élément dynamique correspondant après quoi on assure la syn- 
chronisation nécessaire des éléments par leur branchement sur les li- 
gnes Ci, C», etc. Examinons à titre d'exemple l'établissement d'un 
décodeur « de 2 à 4 » dont le schéma structurel de départ est repré- 
senté sur la fig. 6.12, a. 
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Si les cascades d’éléments misen série sont conçues avec des élé- 
ments dynamiques « sans rapport » biphasés (fig. 6.12,b ), elles sont 
synchronisées par des séquences alternées d’impulsions d'horloge : 
(C1—C>) — (C1—C2), et ainsi de suite. Si l'entrée d’un élément est 
attaquée par des signaux issus des sorties de deux cascades précé- 


dentes (4 et À, B et B sur la fig. 6.12, a). une des cascades doit être 


Fig. 6.12. Exemple d'établissement d'un décodeur à éléments dynamiques: 


a) structure de départ: b) décodeur à RUE biphasés: ec) décodeur à éléments quidri- 
phasés 


réalisée à l’aide des éléments dynamiques «sans retard » (v. fig. 
6.6, a). Dans ce cas, les signaux issus des sorties de ces cascades se- 
ront appliqués en synchronisme à l'entrée des éléments suivants, ce 
qui est nécessaire pour le fonctionnement normal de l'organe. Un 
exemple d’un tel emploi d'éléments « sans retard » est fourni par la 
fig. 6.12, b. Le temps de formation des fonctions de sortie (temps de 
commutation) de ce décodeur ft. = Tc. Ce décodeur comporte autant 
d'éléments dynamiques que le schéma initial (fig. 6.12, a) comporte 
d'éléments statiques et assure à peu près la même rapidité de fonction- 
nement. Mais Je décodeur dynamique consomme une puissance 
beaucoup plus faible et possède une qualité de stockage des résultats 
du décodage, c’est-à-dire fonctionne comme un décodeur combinatoire 
alimentant un registre mémoire. 

On réalise de manière analogue un décodeur à éléments dynami- 
ques à quatre phases (fig. 6.12, c). Les étages sont synchronisés par 
des séquences successives d’impulsion d'horloge : (C,—C:—C;—C,)— 
— (C;—C:—C3—C,), et ainsi de suite. Le groupement des éléments 
doit se faire conformément à leur graphe de commande (v. fig. 6.10). 
Le fonctionnement de la structure de la fig. 6.12, c sera normal si 
l’on utilise les éléments dont la graphie de commande est indiquée 


à la fig. 6.10, a. Si l'on a recours aux éléments de la fig. G.{1, a, 
en vertu de leur graphe de commande (v.fig.6.10,b),on ne pourra uti- 
liser dans le premier étage que les-éléments 2 ou 4vuqu'ils fournissent 
des signaux de commande pour les deux étages suivants comportant 
les éléments 3 et 4 ou Z et 2. La réalisation des fonctions sur les sor- 
ties du décodeur à éléments quadriphasés exige le passage de trois 
phases (D,, D,, D.) et donc le temps de commutation #, = 3Tc'4. 
À valeurs égales de Tec. la rapidité du décodeur quadriphasé est de 
50 ‘o plus élevée que celle du décodeur biphasé. 

Lors de la conception des registres, compteurs et générateurs de 
nombres dynamiques à l’aide de la méthode du vocabulaire des pas- 
sages (v. $ 5.1), on obtient le schéma structurel initial de l'organe 
avec des bascules D à sortie asymétrique synchronisées par le front 
et avec des éléments ET-NON, OU-NON, ET-OU-NON qui forment 
des circuits combinatoires nécessaires pour la réalisation des fonc- 
tions de sortie désirées. Les circuits combinatoires doivent conte- 
nir un nombre pair d’étages montés en série. Puis, aux éléments lo- 
giques utilisés dans les circuits combinatoires on substitue des élé- 
ments dynamiques biphasés ou quadriphasés et on branche ces der- 
niers sur les lignes de synchronisation comme il est décrit plus haut. 
Puisque deux ou n'importe quel autre nombre pair d'éléments dyna- 
miques mis en série fonctionnent comme une bascule D synchronisée 
par le front (v. $ 6.1 et 6.2), la structure ainsi obtenue fonctionne com- 
me un organe séquentiel du type donné sans avoir recours à des 
bascules D additionnelles. Si la structure initiale ne comporte que 
des bascules D (sans éléments logiques aux entrées), ces bascules sont 
du type dynamique. 


La fig. 6.13 montre à titre d'exemple la réalisation de deux éta- 
ges d’un registre combiné à éléments dynamiques. Le schéma struc- 
turel initial (fig. 6.13, a) correspond au schéma obtenu au $ 9.1. 
Dans le registre à éléments biphasés (fig. 6.13, b), on utilise un élé- 
ment « sans retard » additionnel pour l’adaptation des phases des si- 


= # 


gnaux M et M. Le registre à éléments quadriphasés comporte trois 
éléments-inverseurs dynamiques (fig. 6.13, c) qui assurent la synchro- 


nisation nécessaire des signaux À£ et M] conformément au graphe de 
commande de la fig. 6.10, a. Les structures obtenues des registres 
dynamiques (fig. 6.13, b et c) ne comportent que trois éléments dy- 
namiques dans chaque étage. 


Un schéma analogue à éléments statiques] (v. fig. 6.13, a) con- 
tient dans chaque étage trois éléments et une bascule réalisée avec 
6 à 8 éléments. Le nombre de composants dans un élément dynami- 
que n’étant que légèrement supérieur à celui dans un élément stati- 
que, la surface occupée sur la pastille est de 2 à 3 fois plus petite pour 
un registre dynamique que pour un registre statique. La puissance 
consommée par un étage du registre dynamique est P, = 3 (P, + 
+ Piyn), où les valeurs de P, et Payn sont données par les expres- 
sions (6.3) et (6.4). Pour des valeurs typiques pour les microcircuits 


285 


MOS (4t/Tc), (tpa/Tc) < 0,1 à 0,2, la consommation d’un registre 
dynamique est nettement inferieure (environ d’un ordre de grandeur) 
à celle d’un registre statique à éléments MOS. 

La fréquence maximale de fonctionnement est fmax = 1/Tc 
pour un registre biphasé et fmax = 2/Tc pour un registre quadripha- 
sé. Si le bloc de synchronisation assure de faibles valeurs de At< (2 


Fig. 6.13. Exemple d'établissement d'un registre combiné à éléments dyna- 
miques : 
a) structure de départ: b) registre à éléments biphasés: c) registre à éléments quadriphasés 


à 3)lpa. Ia fréquence maximale de fonctionnement des registres est 
d'après (6.6) et (6.11) égale à fmax Æ 1,(6 à 8) t,4. Les registres 
statiques ont les mêmes valeurs de fmax Si les temps de propaga- 
tion ta de leurs éléments sont égaux aux temps de propagation 
des éléments utilisés dans les registres dynamiques. 

En employant des méthodes analogues, on établit le projet et ef- 
fectue une analyse comparative de divers organes numériques dyna- 
miques fabriqués sous forme de microcircuits distincts ou sous for- 
me de macroéléments des circuits LS. 
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$ 6.4. Circuits auxiliaires et de commande 


En plus des éléments dynamiques d’un type ou d’un autre qui exécutent 
des opérations logiques exigées, les microcircuits numériques à transistors MOS 
font appel à divers circuits auxiliaires qui assurent le transfert des signaux 
vers les lignes de transmission extérieures, l'adaptation des éléments à MOS 
. LES types d’éléments, la formation de séquences nécessaires de signaux 

"horloge. 

La plupart des organes d'exécution et des moyens d'indication ainsi que les 
éléments logiques des autres familles (TTL, I?L, etc.) sont commandés par 
niveaux. En outre, le transfert de signaux impulsionnels par des lignes de trans- 


Fig. 6.14. Translateurs impulsions-niveaux biphasé (a) et quadriphasé (c) et 
diagrammes temporels de leur fonctionnement (b, d) 


mission extérieures exige une dépense de l'énergie supplémentaire. C’est pour- 
quoi les signaux impulsionnels que des éléments dynamiques « sans rapport » 
biphasés ou quadriphasés produisent lorsque la sortie est à O(v.fig. 6.4. c, 
6.7. c) sont transformées, avant d’être transmis par les lignes de transmissions 
extérieures, en niveaux, c'est-à-dire que l'on exclut la formation d’impulsions 
de sortie pour l'état 0. A cet effet, on branche sur les sorties des éléments des 
transistors additionnels 7, dont les grilles sont attaquées par des impulsions 
d'horloge qui ne coïncident pas dans le temps avec les impulsions de sortie 
(fig. 6.14, a. c). Le fonctionnement des éléments comportant une telle porte de 
sortie exécutant les fonctions d'un translateur impulsions-nireaux (convertisseur 
impulsions-niveaux) est illustré par les diagrammes temporels des fig. 6.14, b 
et d. Lorsqu'une impulsion est formée à la sortie de l'élément ©. le transistor T, 
est bloqué, de sorte que la capacité C,: (sortie du translateur) est maintenue au 
potentiel bas L°. 

Les translateurs impulsions-niveaux placés aux sorties des microcircuits 
MOS dynamiques sont en général suivis d'étages tampons de sortie dont l’un des 
schémas a été décrit au & 2.6 (fig. 2.33). Ces étages sont destinés à obtenir des 
courants de sortie intenses assurant une recharge suffisamment rapide des capa- 
cités parasites que comportent les lignes de transmission. 

Afin d’obtenir des séquences désirées de signaux d’horloge on utilise des 
générateurs de nombres réalisés à base de compteurs. Un exemple de conception 
de Ja structure d’un tel générateur de signaux d'horloge pour des éléments dyna- 
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miques quadriphasés a été examiné au $ 5.4 (v. fig. 5.15). Les générateurs de 
signaux d'horloge fournissent des séquences indispensables d’impulsions d’hor- 
loge (v. fig. 6.4, c, 6.7, c) à partir d’une séquence pilote de signaux périodiques 
fournie par un générateur (rythmeur) commun qui est en général piloté par quartz. 
Ces générateurs sont réalisés soit sous la forme de circuits extérieurs, soit sur une 
même pastille avec le microcircuit dynamique à synchroniser. Dans ce dernier 
cas le quartz est, certes, un composant extérieur (« rapporté »). 

Il est à noter que le nombre d'éléments dynamiques à synchroniser que l’on 
branche aux sorties des générateurs de signaux d'horloge étant bien élevé 
{jusqu’à plusieurs centaines), ces générateurs doivent assurer une puissance 
suffisamment grande nécessaire à la commutation de ces éléments. Lorsque les 
générateurs sont réalisés sous la forme de circuits extérieurs, leurs étages de 
sortie sont en général constitués par des portes TTL à inverseur complexe de 
grande puissance (v. $ 2.1). Si les générateurs sont réalisés directement sur la 
pastille d’un microcircuit MOS dynamique. on prévoit des étages tampons addi- 
tionnels, jouant le rôle des amplificateurs de signaux d'horloge (v. fig. 2.33) 
que l'on place aux sorties du générateur ou aux entrées des organes fonctionnels 
distincts à l’intérieur du microcircuit. 


CHAPITRE 7 


MÉMOIRES À MICROCIRCUITS INTÉGRÉS !) 


Une des parties fonctionnelles essentielles des systèmes numéri- 
ques est constituée par l’unité de mémoire (UM) qui sert à la récep- 
tion, à la conservation et à la restitution des informations (v. $ 1.3) 
et se caractérise par le nombre d'unités élémentaires (bits) d’informa- 
tion stockée. Les exigences pour la capacité d’une mémoire se déter- 
minent par la structure et par la destination fonctionnelle des systè- 
mes numériques et de ce fait varient dans des limites assez larges. 
C'est ainsi par exemple que pour les mini-ordinateurs la capacité de 
mémoire se chiffre par des dizaines et centaines de kilobits (1 K-bit — 
— 210 — {024 bits), alors que pour les grands ensembles de calcul 
elle atteint 40!° à 10! bits. Il convient de remarquer que l’augmen- 
tation de la capacité de mémoire élargit les possibilités fonctionnel- 
les des systèmes numériques, de sorte que le développement de la 
technique de calcul nécessite une croissance continue de la capacité 
de mémoire. 

Pourtant l'augmentation de la capacité de mémoire fait croître 
les temps d’écriture et de lecture de l'information, ce qui conduit à 
une baisse de la vitesse d'exécution. Dans les systèmes modernes à 
grande capacité de mémoire on pallie cet inconvénient en utilisant 
une structure hiérarchique de mémoires, c’est-à-dire plusieurs mémoi- 
res de capacité et de rapidité différentes, et en répartissant les infor- 
mations entre ces diverses mémoires suivant la fréquence de leur 
utilisation lors des calculs. L'information à traiter au cours des cal- 
culs est rangée dans une mémoire à accès rapide ayant une capacité 
relativement petite. Quant à la partie principale de l'information, 
elle est stockée dans une mémoire lente de grande capacité. 

Dans les systèmes à grand volume de mémoire, par exemple, dans 
les grandes et moyennes machines électroniques universelles, on dis- 
tingue les mémoires externes et les mémoires internes. 

Les mémoires externes servent au stockage de grands volumes 
d’information : données et logiciel (programmes, procédés et règles) 


1) Les auteurs tiennent à remercier le maître de conférences A. Bérésine 
qui a bien voulu apporter son aide à la rédaction de ce chapitre. 
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du système. Leur capacité varie suivant le système entre 10* et 101 
bits. Actuellement, les mémoires externes sont généralement réali- 
sées sur des supports magnétiques. Ce sont des bandes et disques ma- 
gnétiques reliés à des appareils électromécaniques correspondants: 
magnétophones, lecteurs de disques. L'avantage des supports magné- 
tiques est de pouvoir conserver l'information sans être alimentés. 
Par contre, de telles mémoires externes sont bien encombrantes et 
peu rapides: leur temps d'écriture-lecture est compris entre 0,01 
et 10 s. Les perspectives de microminiaturisation et d'augmentation 
de la rapidité des mémoires à grande capacité sont liées à des micro- 
circuits de mémoire ayant une capacité de 10° à 106 bits et réalisés 
à l’aide de composants à couplage de charge CCD (de l'anglais 
Charge Control Device) et domaines magnétiques cylindriques (DMC) 
qui sont en cours de développement. 

Les ensembles d’information à traiter sont envoyés depuis les 
mémoires externes dans les mémoires internes qui servent au stocka- 
ge des données utilisées pour l'exécution du programme de résolu- 
tion d’un problème ou de sa partie. Pour assurer au système numé- 
rique une grande capacité de traitement, la rapidité de fonctionne- 
ment des mémoires internes doit être voisine de celle des unités opé- 
rationnelle et de commande. Ces dernières étant réalisées à partir 
de microcircuits numériques combinatoires et séquentiels. les mé- 
moires internes doivent être construites elles aussi avec des circuits 
intégrés d’un type ou d'un autre. 


$ 7.1. Classification et paramètres principaux 
des microcircuits de mémoire 


Suivant les fonctions assumées, les mémoires internes se divi- 
sent en deux groupes : les mémoires opérationnelles et les mémoires 
permanentes. Les mémoires opérationnelles sont encore appelées mé- 
moires de travail ou, d’une façon imagée, mémoires vives. et dési- 
gnées communément par le sigle RAM (de l'anglais Random Acces 
Memory — mémoire à accès aléatoire, c’est-à-dire pouvant être lues, 
effacées et inscrites à volonté). Les RAM assurent l'écriture, le 
stockage et la lecture des informations sous forme binaire. Les mé- 
moires permanentes, qui sont encore appelées mémoires fixes ou, 
d’une façon imagée, mémoires mortes, et désignées communement 
par le sigle ROM (de l’anglais Read Only Memory = mémoire à lec- 
ture seule), assurent le stockage et la restitution de l’information 
inscrite à demeure dont le contenu ne change pas au cours du fonc- 
tionnement du système. 

La RAM constitue la partie principale de l’unité de mémoire des 
systèmes numériques, où sont stockés les programmes déterminant le 
processus de traitement de l'information et l’ensemble des 
données à traiter. Suivant la structure et la destination du système 
la capacité des RAM varie de 10° à 107 bits. Si la rapidité de la RAM 
n'assure pas la vitesse d'exécution désirée, on utilise une mémoire 
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ultra-rapide additionnelle. La vitesse des RAM ultra-rapides doit 
correspondre à celle des blocs fonctionnels principaux du système. 

L'utilisation de mémoires permanentes permet d'élargir les pos- 
sibilités fonctionnelles, d'accroître la rapidité et la fiabilité des cal- 
culateurs électroniques ainsi que de diminuer la capacité des mé- 
moires opérationnelles. Les mémoires permanentes (ROM) servent 
au stockage de l'information dont le contenu ne change pas au cours 
du fonctionnement du système. Ce sont les sous-programmes et mi- 
croprogrammes standards, les convertisseurs de codes, les tables de 
différentes fonctions. les constantes, etc., utilisés au cours du trai- 
tement de l'information. Dans le cas où l'information inscrite dans 
la mémoire permanente doit être périodiquement changée, on a re- 
cours à des ROM reprogrammables que l’on désigne par le sigle 
REPROM. La capacité d'une ROM est de 10° à 10° bits. Une telle 
mémoire doit être capable de conserver l'information inscrite sans 
être alimentée. 

Les RAM et ROM utilisées dans les systèmes numériques moder- 
nes sont construites avec des microcircuits spécialisés. Les mémoires 
ultra-rapides sont en général constituées par des registres de stocka- 
ge (v. $ 5.2) réunis en un bloc fonctionnel correspondant. 

Les RAM et ROM se composent d’un réseau-mémoire et de cir- 
cuits auxiliaires et de commande. Le réseau-mémoire contient des 
cellules mémoires (points-mémoires) qui conservent une information 
en code binaire à nombre de bits désiré. Chaque bit est stocké dans 
une cellule distincte. 

Suivant le mode d'accès on distingue les mémoires à accès aléa- 
toire, appelées encore mémoires à accès direct ou mémoires à adresse 
spatiale, et les mémoires à accès séquentiel (ou à défilement ou sé- 
riel). Les mémoires à accès aléatoire permettent d'effectuer l'écritu- 
re et la lecture de l'information à tout instant dans n'importe quel- 
le cellule. Dans les mémoires à accès séquentiel, le contenu de cha- 
cune des cellules ne peut être modifié ou lu qu’au bout des périodes 
de temps déterminées 7, appelées périodes d'accès !) La période d'’ac- 
cès 7, se subdivise en temps distincts dont le nombre est égal au nom- 
bre de cellules mémoires. Pendant chaque temps il se produit 
l’accès séquentiel à une seule cellule mémoire. D'une manière ana- 
logue on inscrit l'information dans les cellules mémoires distinctes 
qui sont branchées aux entrées d'écriture dans un ordre séquentiel. 
Ainsi, le temps d'écriture ou de lecture de l'information peut varier 
pour les différentes cellules mémoires de 0 à 7, suivant le temps au 
cours duquel se présente le signal d'écriture ou de lecture. Ceci ex- 
plique pourquoi les mémoires à accès séquentiel sont en général 
moins rapides que les mémoires à accès aléatoire. Les microcircuits uti- 
lisés dans les différentes mémoires se divisent eux aussi suivant le 


1) Les mémoires externes dans Jesquelles le support magnétique d'infor- 
mation se déplace par rapport à la tête magnétique pour l’écriture-lecture dans 
un ordre séquentiel sont des mémoires à accès séquentiel. 
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mode d'accès en deux groupes: à accès aléatoire et à accès séquen- 
tiel. 

Suivant la structure des microcircuits de mémoire, l'accès peut 
être organisé bit par bit, c'est-à-dire par appel à une seule mémoire, 
ou mot par mot lorsqu'on prélève un mot, en totalité ou en partie, 
stocké dans 2, 4,8, ..…., cellules mémoires. 

Comme tous les autres types de microcircuits numériques con- 
sidérés plus haut, les microcircuits de mémoire peuvent être réali- 
sés à l’aide de différents éléments logiques. Le réseau-mémoire est 
constitué par des cellules à stockage statique de l'information ou par 
des cellules à stockage dynamique (cellules à base de capacités des 
transistors ou des diodes conservant pendant un temps désiré l’in- 
formation sous forme de charge électrique emmagasinée). Les cel- 
lules mémoires sont construites avec des portes logiques fondamen- 
tales TTL, TTLS, I°L, ECL, MOS ou CMOS modifiées compte tenu 
des traits spécifiques à la réalisation des mémoires. Dans les élé- 
ments dynamiques on utilise le plus souvent des capacités de mémo- 
risation, et comme éléments de commutation, des transistors bipolai- 
res ou des transistors MOS. Pour réduire la puissance consommée 
et accroître la rapidité de fonctionnement on a recours à des élé- 
ments à faible excursion logique, c'est-à-dire aux portes ECL. 

Pour la réalisation de circuits auxiliaires de commande on uti- 
lise également divers types d'éléments logiques examinés plus haut 
qui assurent la compatibilité en niveaux logiques U° et U! corres- 
pondant aux 0 et 1 logiques et en seuil de basculement des microcir- 
cuits de mémoire avec d’autres types de microcircuits numériques 
fabriqués en série. Dans certains cas, les circuits auxiliaires et de 
commande comportent aussi des éléments analogiques, à savoir des 
étages amplificateurs destinés à l’amplification de faibles signaux 
lus dans les cellules mémoires. 

Les éléments de base sont choisis en fonction de la capacité d'’in- 
formation et de la rapidité de fonctionnement exigées. 

La capacité d'information N, c'est-à-dire le volume maximal de 
l'information stockée, se détermine par le nombre de cellules mé- 
moires et augmente de façon continue à mesure que l'échelle d'inte- 
gration s'accroît. De nos jours, la capacité des microcircuits de mé- 
moire varie de 16 bits à 64 K-bits et augmentera avec le développe- 
ment de la microélectronique. Suivant l'organisation des microcir- 
cuits de mémoires, les opérations d’écriture-lecture s'effectuent dans 
une ou plusieurs cellules mémoires. Par exemple, pour un microcir- 
cuit de mémoire de capacité V —= 4 K-bits l’accès peut être organi- 
sé de la manière suivante : 1 X 4096, 4 X 1024, 8 X 512, 16 X 
X 256 bits, etc. 

Une capacité maximale s'obtient lorsqu'on utilise des éléments 
occupant une faible surface sur la pastille : [*L, MOS et des cellules 
mémoires dynamiques. On devra tenir compte du fait que le ré- 
seau-mémoire occupe généralement 60 à 70 % de la surface et les 
circuits auxiliaires et de commande, 30 à 40 %. Dans ces condi- 
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tions, l’utilisation de cellules mémoires plus simples dans le réseau- 
mémoire, par exemple de cellules dynamiques, conduit à une com- 
plication des circuits auxiliaires et de commande. 

La rapidité de fonctionnement des microcircuits de mémoire se 
caractérise par deux paramètres : le temps d’accès et le cycle d'écri- 
ture. Le temps d'accès t: est le temps qui s'écoule entre l'instant 
où l’on applique le signal d’accès et l'instant où l'information est 
disponible sur la sortie du microcircuit de mémoire. Le cycle d'écritu- 
re 1) t.. c’est le temps minimal admissible qui s’écoule entre l’ins- 
tant où l’on applique le signal d'écriture et l'instant où commence 
l'opération suivante de lecture (d'écriture). 

Les valeurs de t... et de t.. se déterminent elles aussi par la ba- 
se d'éléments utilisée pour la réalisation du réseau-mémoire et des 
circuits auxiliaires et de commande. Ce sont les éléments ECL et 
TTL Schottky qui permettent d'obtenir la plus grande rapidité. mais 
ils n’assurent qu'une faible densité d’information. C'est pourquoi 
le choix d’une base d'éléments optimale se fait en tenant compte des 
exigences concrètes pour les valeurs de W,f,.c et {du microcircuit 
de mémoire à réaliser. Dans certains cas, pour satisfaire aux exi- 
gences imposées, il y a intérêt à construire le réseau-mémoire et les 
circuits auxiliaires et de commande avec des bases d'éléments diffé- 
rentes (base d'éléments combinée). 

Les autres paramètres des microcircuits de mémoire : la puissan- 
ce consommée P, les niveaux logiques U°, U!, les immunités aux 
bruits et le facteur de charge de sortie, se définissent de la même fa- 
çon que pour les autres types de microcircuits numériques. Parfois on 
indique aussi la puissance consommée spécifique, c’est-à-dire la 
consommation du microcircuit de mémoire ramenée à sa capacité 
(consommation par bit). 


$ 7.2. Structure générale des RAM statiques 


La fig. 7.1, a montre une structure typique des microcircuits de 
mémoire statiques contenant un réseau-mémoire et les circuits au- 
xiliares et de commande intégrés dans une même puce. Le réseau- 
mémoire est constitué par une matrice-mémoire à z rangées. Chaque 
rangée de matrice comporte m cellules (points) mémoires constituant 
un mot de m bits. La capacité du microcircuit de mémoire est V — 
— nm bits, c'est-à-dire égale à r mots de m bits. Les lignes corres- 
pondantes du réseau-mémoire auxquelles sont reliées les sorties 
et les entrées des cellules mémoires sont appelées lignes d'adresse 
de mot (LM) et lignes de bits (LB). Pour l'écriture et la lecture 
des informations on fait appel (accès) à une ou à plusieurs cellules 
à la fois. 

Les circuits tampons (buffers) d'entrée assurent l’adaptation des 


1) Pour la caractéristique des ROM, c'est-à-dire des mémoires à lecture 
seule, ce paramètre n'est pas utilisé. 
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niveaux des signaux venant depuis les circuits externes aux entrées 
X, Y’. aux niveaux logiques des circuits auxiliaires et de commande. 
Les décodeurs (DC) assurent, à l’apparition des signaux d'adresse 
correspondants, la sélection des cellules voulues par application des 
signaux d'accès aux lignes LM et LB correspondantes. Le décodeur 
d’adresse (suivant les entrées X) forme des signaux nécessaires d'’ac- 
cès aux lignes de mot. Le décodeur de bits (suivant les entrées Ÿ) 
fournit un signal d'accès à la ligne de bits et fait fonctionner les am- 
plificateurs de lecture et d'écriture !). Le circuit de commande dé- 
termine le mode de fonctionnement (écriture, lecture ou maintien 
d'état) de l'ensemble du circuit de mémoire et de ses parties consti- 
tutives. Parfois les amplificateurs de bits remplissent les fonctions 
des préamplificateurs de lecture, si bien que les circuits de commande 
comportent un amplificateur de lecture de sortie. Le circuit de com- 
mande est doté d’une ou plusieurs entrées de sélection de CI (circuit 
intégré) qui autorisent l'exécution des opérations d’écriture-lecture. 
Le signal de sélection de CI choisit le microcircuit de mémoire désiré 
dans l'unité comprenant plusieurs microcircuits. L'application d’un 
signal de commande à l'entrée d'autorisation de l'écriture assure, 
en présence du signal de sélection de CI, l'exécution de l'opération 
d’écriture. Le signal appliqué à l'entrée d’information (1 ou 0) 
détermine l'information inscrite dans la cellule. Les niveaux du si- 
gnal d’information de sortie sont compatibles avec les microcircuits 
numériques standards. 

Suivant le régime d'alimentation, on distingue des microcircuits 
de mémoire à alimentation active et des circuits à alimentation acti- 
ve-passive. Dans le cas de l’alimentation active le réseau-mémoire et 
les circuits auxiliaires et de commande consomment pratiquement 
une même puissance au cours de toutes les opérations exécutées par 
le microcircuit de mémoire. Dans le cas de l'alimentation active- 
passive on abaisse la tension d'alimentation du réseau-mémoire 
(on commute les sources de courant sur un faible courant de repos) 
et on abaisse ou coupe la tension d'alimentation d’une partie des 
blocs des circuits auxiliaires et de commande (on commute sur un fai- 
ble courant ou on met hors circuit les sources de courant). Pour la 
lecture ou l'écriture des informations, les tensions (courants) sont 
rétablies à leurs valeurs nominales. Les connexions additionnelles 
qui assurent le changement de régime d'alimentation du microcircuit 
de mémoire sont dessinées en pointillé sur la fig. 7.1, a. 

La puissance dissipée par un microcircuit de mémoire est égale 
à P = Piom + Prmr OÙ Peom €t Prm Sont les puissances dissipées 
par les circuits auxiliaires et de commande et par le réseau-mémoire 
respectivement. Le temps d'accès s'exprime par 


Lace = lpd t + pd dc + Épd ampli + Épd ctu? (7.1) 


1) Dans certains cas un seul amplificateur de lecture et d'écriture peut des- 
servir toutes les cellules du réseau-mémoire. 
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OÙ Épg ts Épd dcr Épd ampli Épa em Sont respectivement les temps de 
propagation des signaux dans les circuits tampons d'entrée, dans 
le décodeur, dans l’amplificateur de lecture et d’écriture et dans la 
cellule de mémoire. Le temps de cycle d'écriture a pour expression 


Lce ms lpd t + l pa dc + lpa ampli + le cm + Lret 


Où fe em est le temps de commutation de la cellule d’un état à l’autre 
et {+ le temps nécessaire au rétablissement dans les amplificateurs 


æ 
Amplificateurs de Usci 
HI lecture et d'écriture a | 

AEQ Circuit de HT Ux, LL 7 4 
SCIO commande UAE 
SortieO DC SERRE | 
HN UN ! | ' 

Buffers 122 RS 2227 
d'entrée en Ÿ Usor tœ rer tacc =_— t 
L) Q e Lt 
Fig. 7.1. Structure (a) et diagramme de fonctionnement (b) d’une mémoire 

statique : 


SCI, sélection de CI: EI, entrée d'information: AE, autorisation de l'écriture 


de lecture et d'écriture des états capables d'exécuter les opérations 
qui suivent. 

La fig. 7.1, b montre le diagramme de fonctionnement d’un micro- 
circuit du mémoire statique. Sur cette figure Uscr, Uzy» Uac+ U e1 
Ur et Ur désignent respectivement les tensions aux entrées de 
sélection du circuit intégré, à une des entrées d’adresse, à l’entrée 
d’autorisation de l’écriture, à l’entrée d’information, à la sortie de 
l’amplificateur de lecture et d'écriture et à la sortie du microcircuit 
de mémoire. Après l’accès au microcircuit de mémoire, un accès sui- 
vant est interdit durant le temps de rétablissement (tret). 

En régime d'alimentation active la valeur de P est pratiquement 
la même quel que soit le mode de fonctionnement du microcircuit de 
mémoire. En régime d'alimentation active-passive la puissance con- 
sommée moyenne diminue de plusieurs fois avec une augmentation 
peu sensible (de 20 à 25 %) du temps d’accès. C’est pourquoi la ma- 
jorité écrasante des microcircuits de mémoire sont alimentés en ré- 
gime actif-passif. 

L'élément constitutif d'un microcircuit de mémoire qui « se ré- 
pète » le plus est la cellule de mémoire. Ses caractéristiques condition- 
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nent en grande partie les paramètres du microcircuit de mémoire. 
En outre, la rapidité de fonctionnement (f,..) d’une mémoire se dé- 
termine tant par le temps de propagation de la cellule mémoire que 
par les temps de propagation des circuits auxiliaires et de commande 
(7.1). La cellule mémoire utilisée et le type de circuits auxiliaires 
et de commande déterminent également la consommation ?? de la 
mémoire. Lors de la conception de la structure et des schémas élec- 
triques des microcircuits de mémoire il est nécessaire : de déter- 
miner le régime d'alimentation ; de choisir le type de cellule mémoire 
et les éléments de base des circuits auxiliaires et de commande; 
d'effectuer le calcul et l'optimisation des circuits auxiliaires et de 
commande et de la cellule mémoire en partant des exigences pour les 
paramètres de la mémoire ; de construire le schéma de principe élec- 
trique général de la mémoire à réaliser. 

Examinons à titre d'exemple les exigences pour la base d’élé- 
ments des microcircuits de mémoire de 4 ct 16 K-bits. Supposons que 
la surface de la puce A, = 5 X 5 mm°et la puissance dissipée ad- 
missible P — 1 W. La surface occupée par le réseau-mémoire A;m = 
— (0,6 à 0,7) À,. Compte tenu d'un volume important des circuits 
‘auxiliaires et de commande ainsi que d’une dégradation considérable 
de leur vitesse de fonctionnement au microrégime, on peut admettre 
que P;m = 0,1 P. On a dressé, dans les hypothèses faites. le Ta- 
bleau 7.1 dans lequel À4,, est la surface occupée par une cellule 
mémoire et Pem la puissance qu'elle dissipe. 


Tableau 7.1 


Exigences pour la base d’éléments 
d’un circuit de mémoire LSI 


Se 
— 
o 


N, K-bits 
Aem. um? |(2à 3)-109 | 500 à 700 
Pem, UW 20 à 25 5 à 6 


Le choix d'un type de circuits auxiliaires et de commande (TTL 
ou ECL) doit se faire en tenant compte de la relation (7.1). En sup- 
posant que les temps de propagation des circuits tampons d'entrée, 
du décodeur et des amplificateurs de lecture et d'écriture sont identi- 
ques et égaux au temps de propagation de l'élément de base (£,4) 
à l’aide duquel sont construits les circuits auxiliaires et de commande, 
on obtient tice © Stpa + pd em. Pour les circuits en TTL on a 
tpa — 20 à 30 ns et pour les circuits en ECL t,4 = 5 à 10 ns (le 
même que pour les circuits en TTL Schottky). 

En choisissant le régime d’alimentation on doit tenir compte de 
ce qui vient d'être dit. 
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$ 7.3. Cellules des mémoires RAM statiques 


Les cellules des circuits de mémoire statiques sont constituées en 
général par un bistable qui conserve l'information, un 0 ou un 1, 
et des éléments qui permettent d'effectuer les opérations d'écriture 
et de lecture. 

Cellule en TTL. — La fig. 7.2, a représente une des premières 
et des plus répandues cellules mémoires réalisées à l’aide de transis- 
tors à deux émetteurs avec un amplificateur de lecture et d'écriture. 
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Fig. 7.2. Cellule mémoire en TTL réalisée avec deux transistors à deux emet- 
teurs (a), avec deux thyristors à deux émetteurs (b) et amplificateurs de lecture 
et d'écriture 


Dans le réseau-mémoire, toutes les cellules d’un mot donné sont réu- 
nies à la ligne d’adresse de mot (LM) et toutes les cellules d'un bit 
donné à la ligne de bits (LB). Le bistable est formé par les transistors 
T1 et T2 multi-émetteurs (émetteurs £7) et par les résistances RÀ. 
Les émetteurs £2 de ces transistors sont destinés à l'écriture et à la 
lecture de l'information. 

En position de maintien d'état (stockage), les lignes LAM2 sont 
portées au potentiel l/, et les lignes LM1 au potentiel U, = U, + 
+ (0,2 à 0,3) V. Les lignes LB1 et LB2 sont portées à un même po- 
tentiel U, > U, + U* qui assure l’état bloqué des émetteurs E2. 
Les courants J, circulent via les transistors conducteurs T3 et T4. 
Ün des transistors à deux émetteurs T7 (ou 72) est saturé, alors que 
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l’autre T2 (ou T1) est bloqué. La cellule est parcourue par un faible 
courant de repos /.. En position d'activité, les potentiels des LM 
augmentent de U, — U, et la source impulsionnelle de courant /, 
se met en action pour assurer l’accès à un bit donné. 

Lors de la lecture de l'information les bases des transistors T3 
et T4 sont maintenues au potentiel précédent U,. Pour ne lire que 
l'information contenue dans le transistor saturé T1 (T2), il est né- 
cessaire que La + Vesat < VU, < Us + U*. Dans ce cas, le transis- 
tor T3 (T4) branché sur la ligne de bit reliée au transistor saturé 
T1 (T2) se bloque et le courant 7, passe par son deuxième émetteur. 
La condition 7, 5 1;, assure une recharge rapide des capacités des 
lignes de bits. L'amplificateur différentiel (transistors T5 et T6) 
délivre un signal de sortie. 

Lors de l'écriture de l’information le potentiel augmente jusqu’à 
U, > U; + U®* à la base du transistor 73 (ou T4) et diminue jus- 
qu'à U,< Ua + Us sat à la base de l’autre transistor T4 (ou T3). 
Le transistor T3 (T4) se débloque en laissant passer le courant J,; 
le transistor T4 (T3) se bloque et le courant 7, passe par l’émetteur 
E2 du transistor T2 (T1) en faisant passer ce dernier à l’état saturé 
“et en provoquant le blocage du transistor T1 (T2). 

La fig. 7.2, b représente une modification de la cellule mémoire 
de la fig. 7.2, a réalisée à l’aide de thyristors à deux émetteurs (Th). 
Les amplificateurs de lecture et d'écriture sont constitués par des 
circuits TTL. La résistance R2 est destinée à assurer une commuta- 
tion accélérée des courants de £7 dans £2 lors de l'accès. 

Au repos, la ligne LM est au potentiel U, qui assure le passage 
du faible courant de repos à travers le thyristor Th1 saturé (Thè 
étant bloqué). Le potentiel aux émetteurs Æ£Z doit être inférieur à 
Ü * pour assurer le blocage de £2. Les entrées d'écriture sont main- 
tenues au potentiel U°. Lors de l’accès à la mémoire, le potentiel 
à la ligne LM est porté à VU, de sorte que la cellule mémoire est par- 
courue par le courant d'accès Zac © Z4+. La chute de tension déve- 
loppée par le passage du courant d’accès dans la résistance ‘R2 est 
Tice R2 > U *. Au moment de la lecture de l’information (les en- 
trées d'écriture étant au potentiel U°) le courant 7, passe par l’émet- 
teur £2 du thyristor 71 (Th2) saturé en provoquant la saturation 
du transistor 75 de l’amplificateur de lecture. En écriture de l’in- 
formation, l'entrée de l’amplificateur d'écriture reliée à LB2 (LB1) 
est portée au potentiel U! (l’autre entrée étant maintenue à U?), 
si bien que l'émetteur £2 du thyristor Th2 (Th1) se trouve porté 
à UTet parcouru parle courant J;4 qui fait passer la cellule mémoire 
à l’état exigé. 

Montrons à titre d'exemple comment on détermine les valeurs 
des résistances et des tensions de commande d’une cellule mémoire 
à thvristors (v. fig. 7.2, b). 

Pour élever la rapidité de fonctionnement des transistors bipolai- 
res saturables on procède à un dopage à l’or du silicium [1]. Aussi, 
pour assurer. un fonctionnement stable, doit-on prendre J,, — 50uA, 
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Lice = 1 MA. VU, = 4,2 V. La valeur de Z,.R,< U *, c'est-à-dire 
que JR: < 0,5 V. Ee posant Z;tR: = 0,5 V, on obtient R, = 
= 10 kQ. Lors de la lecture U, = ZiceR1 + Uin sat + U *, où 
l'in sat © 0,8 V est la chute de tension sur un thyristor saturé. La 
valeur de R, = (Us — Uip sat — U “Lace = 2,7 kQ. En position 
de maintien d'état il faut assurer U, = 1? (R, + R;) + Uin sat Æ 
= 1,4 V. 

Cellules non saturées. — L'inconvénient des cellules mémoires 
qui viennent d'être examinées est caractéristique des circuits en TTL : 


mm ——… ee = = me = 


Fig. 7.3. Cellules mémoires non saturées réalisées avec des transistors à deux 
émetteurs (a) et avec des transistors Schottky (b) avec amplificateurs de lecture 
et d'écriture 


l’un des transistors de commutation fonctionne en état saturé. La 
rapidité de fonctionnement de telles cellules se détermine essentiel- 
lement par la durée de désaturation. 

La fig. 7.3, a représente le schéma d’une cellule à transistors à 
deux émetteurs qui diffère de la cellule de la fig. 7.2, a par la com- 
mande par courant. Pour assurer le fonctionnement en régime non 
saturé il faut que AUR,< U *, où AU», est la chute de tension 
maximale sur la résistance R1. Cette condition est réalisée grâce 
à l'emploi de la diode D. 

En position de maintien d'état, le courant /,, passe par l'émetteur 
EI du transistor conducteur. Les bases des transistors multi-émet- 
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teurs TZ et T2 sont portées à des potentiels identiques qui assurent 
l’état bloqué des émetteurs £2. Les courants /,, passent par les 
transistors 73, T4. En mode d'accès, la cellule mémoire est parcourue 
par un courant Je © Lit. 

Lors de la lecture de l'information le courant 7,.,. passe par l’émet- 
teur £2 du transistor conducteur vers la LB correspondante. Les ba- 
ses des transistors T3, T4 sont portées à des potentiels identiques. 
Le courant 1,, > J,..- Le signal différentiel obtenu sur les collec- 
teurs des transistors T3, T4 est lu par l’amplificateur différentiel. 

Lors de l’écriture de l'information le potentiel à la base du tran- 
sistor T3 (T4) s’abaisse. L’'émetteur EZ2 du transistor T1 (T2) se 
débloque et la cellule passe à l’état approprié. 

La durée de commutation de la cellule et celle de formation des 
signaux de sortie se déterminent principalement par le temps néces- 
saire à la recharge des capacités parasites de la ligne de bits (C 1») 
et de la ligne de mot (Cnim)- 

Pour que le fonctionnement de la cellule soit stable, la valeur 
minimale du courant /,, doit être de l’ordre de quelques microampè- 
res, et celle du signal différentiel sur les collecteurs des transistors, 
de l’ordre de quelques dixièmes de volt. Pour J,: — 5u A et AU, — 
— 0,2 V, la valeur nécessaire de R, = AU,/I,, = 40 Kk Q. Prenons 
Taee = 11 = 200 uA. Pour un signal de sortie AU.,. = 0,7 V 
fourni par l’amplificateur de lecture, on a R; = AU soril ace = 3,9 KQ. 

En activité les émetteurs des transistors T3, T4 de l'amplifica- 
teur différentiel de lecture sont attaqués par le signal AU,, & 
Æ% 0,2 V. Le temps de propagation de l’amplificateur, qui dépend 
essentiellement de la durée de recharge des capacités parasites des 
lignes de bits, s'élève pour Chr = 10 pF à At Æ CrinAUir 
Zn & 10 ns. 

Pour minimiser l'influence parasite que les cellules d'un même 
bit peuvent avoir l’une sur l’autre, on utilise souvent des couplages 
par diodes entre les cellules mémoires et les lignes de bits (v. fig. 
1.3, b) (cellules à couplages par diodes Schottky). Au repos, les dio- 
des de couplage sont bloquées. En activité, seules les diodes de la 
cellule adressée du bit donné sont conductrices, alors que les diodes 
des autres cellules sont bloquées et donc empêchent les signaux de 
commande d'agir sur les cellules non adressées. Pour élever la rapi- 
dité de fonctionnement il y a intérêt à réaliser ces diodes sous forme 
de diodes Schottky (DS) et à équiper les bistables par les transistors 
Schottky (TS). Le schéma d'une cellule mémoire à transistors Schot- 
tky, à couplages par diodes Schottky avec amplificateur de lecture 
et d'écriture est représenté par la fig. 7.3, b. 

Au repos, les lignes de mot LM sont au potentiel haut U:; 
la chute de tension sur les résistances R1 ne dépasse pas 0,2 à 0,3 V. 
La différence de potentiel entre les collecteurs des transistors Schot- 
tky est près de 0,3 V (U* — U,.,1). La ligne de bit LB est au poten- 
tiel bas U, qui assure le blocage des diodes D1. Les sources impul- 
sionnelles de courant J7,, 7, sont mises hors circuit. 


300 


En activité, les sources impulsionnelles de courant Z,, 7, sont 
mises en circuit, le potentiel à la ligne LM s’abaisse jusqu'à U, 
alors que le potentiel à la ligne LB s'élève jusqu’à U, en provoquant 
le déblocage des diodes D1 de la cellule adressée. Il en résulte 
une augmentation des courants qui traversènt la cellule. 

Pour la lecture de l'information on applique sur l'entrée d’auto- 
risation d'écriture un potentiel bas qui assure le blocage du transis- 
tor TS (les transistors T6 et T7 sont bloqués eux aussi). Les courants 
des générateurs J, et 7, passent par les transistors T5, T9 et la diode 
D3. Le courant 7, © 1, met en état de fonctionnement l’amplifica- 
teur différentiel (transistors T3, T4). La chute de tension sur les dio- 
des D1 conductrices est à peu près la même, et la différence de poten- 


Fig. 7.4. Schéma (a) et topologie (b) d’une cellule mémoire en I?L 


tiel entre les collecteurs des transistors T1 et T2, égale approxima- 
tivement à 0,3 V, est lue par l’amplificateur différentiel de sortie. 

L'écriture d’une information s'effectue en appliquant à l'entrée 
d’autorisation d'écriture un potentiel haut qui assure le déblocage 
du transistor T8 et le bloquage du transistor T5. Le courant 7, circu- 
le à travers le transistor T8. L'application d’un potentiel haut à l’en- 
trée d’information provoque le déblocage du transistor T7 et le 
blocage du transistor 76 (les transistors T3 et T4 sont bloqués). 
La ligne LB2 se trouve portée à un potentiel plus bas que celui de la 
LB1!, ce qui provoque le blocage du transistor TJ et le passage à la 
saturation du transistor 72. Si l’entrée d’information recoit un 
potentiel bas, la cellule enregistre une information inverse. 

Cellule en I°L. — Les cellules mémoires en logique bipolaire 
à injection occupent une surface nettement plus petite (de 2 à 4 
fois) que les cellules examinées plus haut. Une telle réduction de la 
surface occupée est rendue possible du fait que les cellules mémoires 
en [* L appartenant à un même mot ou à un mème bit peuvent être 
placées dans une région commune sans isolement des éléments. 

La fig. 7.4 représente une cellule mémoire [* L conçue avec deux 
transistors 7-p-n et deux transistors p-n-p. Les lignes de bits sont 
communes à tous les bits du réseau-mémoire. Elles sont constituées 
par des couches n7+ enterrées correspondantes. Les bits distincts doi- 
vent ètre isolés les uns des autres. 
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Une telle cellule fonctionne de la manière suivante. En position 
de maintien d'état, les lignes LB1 et LB2 sont portées à des poten- 
tiels égaux et la cellule mémoire n'est parcourue que par un faible 
courant de stockage Z.t (de l’ordre de quelques dixièmes de microam- 
père). Les collecteurs des transistors p-n-p, générateurs de courant, 
sont parcourus par des courants égaux. Suivant l'information char- 
gée dans la cellule, l’un des transistors, T1 ou T2, est saturé. 

L'écriture d’une information se fait en appliquant à la ligne de 
mot LM soit une impulsion de courant d'accès, dont la valeur est 

| supérieure de 2 ou 3 ordres de 
JT LMI grandeur à celle du courant de 
stockage, soit une impulsion de 
tension d'accès. En même temps, 
une différence de potentiel AU be 
est produite sur les lignes de bits. 
Pour provoquer un changement 
d'état de la cellule mémoire il 
faut que 


AUiteZ mr In B. (7.2) 


La lecture de l'information 
peut s'effectuer par deux pro- 
cédés. * Dans le premier cas, on 
Fig. 7.5. Schéma de l’amplificateur fixe le courant d'accès dans la 
de lecture pour une cellule mémoire ligne LM. Il est alors néces- 

en I°L saire d'assurer l'égalité des po- 

tentiels aux lignes LBi et 

LB2. Les courants qui vont aux lignes de bits (le transistor T1 

étant saturé) ont pour expressions: Zip, & 0,5 Jace (1 + &p); 

Line À 0,5 Zice(l — Gp), où &) est le rapport de transfert en courant 
du transistor p-n-p. 

L'amplificateur de lecture doit présenter une faible impédance 
d'entrée et détecter la différence entre les courants absorbés par les 
lignes de bits. Un deuxième procédé, qui est préférable. consiste à 
appliquer à la ligne LM une impulsion positive de tension d'accès 
et à brancher sur la ligne LB des générateurs de courant de même va- 
leur (fig. 7.5). Les potentiels des lignes de bits LB seront différents 
suivant l'état des jonctions p-r base-collecteur des transistors. 
La différence de potentiel entre les lignes de bits aura pour valeur 


AUive Æ mr In (4 — &p) (1 — 2a,)]-1. (7.3) 


Dans le procédé considéré de lecture, les courants d'émetteur des 
transistors T3 et T4sont différents de sorte que pour maintenir, au 
cours de la lecture, le transistor n-p-n T1 (T2) à l’état saturé il faut 
que la valeur de «&, satisfasse à la condition 


an (B — 1)/2B. (7.4) 


En supposant que mr — 30 mV et B = 10, on tire de la condi- 
tion (7.4) que &«, > 0,5. Prenons &, = 0,3. Il ressort de la condition 
(7.2) que la valeur exigée de la différence de potentiel entre les lignes 
de bits en mode écriture AU,,.> 70 mV. Pour assurer la lecture il 
est nécessaire que la différence de potentiel entre les bases des tran- 
sistors constituant l’amplificateur différentiel de lecture (v. fig. 
7.5) ne soit pas inférieure à mp. Dans ces conditions, les courants 
de collecteurs des transistors de l’amplificateur seront dans un rap- 
port de 1 à 10 environ. En utilisant l'expression (7.3), on obtient 
AU 151 Æ 40 mV, ce qui signifie que les valeurs adoptées pour les pa- 
ramètres des transistors constituant la cellule mémoire assurent une 
lecture stable de l'information. 

L'utilisation d’une cellule I*L que nous venons de considérer sup- 
pose l’accès à une cellule donnée soit par les lignes d’adressage de mat, 


Fig. 7.6. Cellule mémoire en IL n’exigeant pas d'isolement dans le réseau- 
mémoire 


soit par les lignes de bits dont le rôle est généralement joué par une 
couche r+ enterrée. Afin de séparer les lignes il faut effectuer l’iso- 
lement soit entre les mots du réseau-mémoire, soit entre les bits 
(v. fig. 7.4, b). Pour ne pas avoir recours à l'isolement on peut modi- 
fier le mode d'accès au réseau-mémoire. 

La fig. 7.6 représente une cellule mémoire dont le réseau-mémoire 
est sans isolement. Cette cellule comprend un bistable [transistors T1 
(collecteur C1), T2 et T9], les transistors T3 à T6 et TS qui assurent 
l'écriture de l'information et les transistors T1 (collecteur C2), T7 
et TS qui effectuent la lecture. L'accès se fait par les électrodes de ba- 
se des transistors T4 et T0 et par l’électrode d'émetteur du tran- 
sistor TS à la différence de la cellule I*L précédente dans laquelle 
l'accès s’effectuait par les émetteurs des transistors n-p-n. 

En position de maintien d'état les lignes LM, LB1 et LB2 sont 
aux potentiels bas et les transistors T3 à T6 et T8 sont bloqués. 
La lecture s'effectue par application du potentiel haut aux lignes 
LM, LB1 et LB2. Les transistors T4 et T6 sont saturés, les transis- 
tors T3 et T5 sont bloqués, alors que le transistor TS$ fonctionne en 
régime actif. Suivant l’état (saturé ou bloqué) du transistor T1, 
le transistor 77 maintient à la ligne LB3 un potentiel haut ou un po- 
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tentiel bas respectivement, étant bloqué ou saturé. L'écriture se fait 
par application du potentiel haut à la ligne LM et soit à la LB1, 
soit à la LB2. Il en résulte le passage à l’état saturé des transistors 
T3 et T6 ou bien des transistors T4 et T5 suivant l'information à 
écrire. 

L'augmentation du nombre de transistors dans la cellule consi- 
dérée conduit à une augmentation de la surface qu'elle occupe sur la 
pastille et à une diminution de sa rapidité de fonctionnement. Pour- 
tant compte tenu du fait que les régions d’émetteurs et de collec- 
teurs des transistors n7-p-n et p-n-p peuvent être réunies et que l’iso- 
lement est absent, un tel réseau-mémoire occupe une surface plus 
faible que les réseaux-mémoires réalisés avec des cellules tradition- 
nelles (v. fig. 7.2 et 7.3).' 

Cellules mémoires à transistors CMOS et MOS monocanaux. — 
La fig. 7.7, a représente le schéma d’une cellule mémoire à transistors 


Fig. 7.7. Cellules mémoires à transistors MOS: 
a) à cinq CMOS avec amplificateur de lecture et d'écriture; b) à six MOS à canal n 


MOS complémentaires avec l’amplificateur de lecture et d'écriture. 
Cette cellule est formée par un bistable (transistors T1 à T4) et un 
transistor T5 permettant d'effectuer la lecture et l'écriture de l’in- 
formation. Au repos le transistor T5 est bloque. 

Le processus d’écriture varie un peu suivant l'information à en- 
registrer. Pour écrire un 0 (le transistor T1 se bloque), on applique 
un potentiel haut à la ligne LM et un potentiel bas à la ligne LB. 
Pour écrire un 1 (le transistor T1 se débloque), la ligne de bit LB 
est portée à un potentiel haut, la tension d'alimentation est abais- 
sée à un certain niveau intermédiaire et après cela l'impulsion d'’ac- 
cès est appliquée à la ligne LM. 

Le courant passe vers la ligne de bit via le transistor T4 lors de 
la lecture d’un 14 et via le transistor T2 lors de la lecture d’un 0. 
Les résistances internes du transistor de commutation (72) et du 
transistor de charge (T4) étant identiques, les signaux de lecture d’un 
0 et d’un 1 sont approximativement égaux. | 

L'amplificateur de lecture et d'écriture montré sur la fig. 7.7,a 
comporte deux des inverseurs, des interrupteurs XJ et 2 à transistors 
MOS qui commandent son régime de fonctionnement, des transistors 
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T6 et T7 de commande et un dispositif de mise en phase des signaux 
© qui assurent la synchronisation du fonctionnement du circuit, en 
particulier, commandent la fermeture et l'ouverture des interrupteurs 
K1 et K2. 

En mode écriture l'interrupteur X2 est fermé, alors que X1 est 
ouvert, si bien que l’amplificateur de lecture et d'écriture, qui re- 
présente un bistable, est amené, à l’aide des transistors T6 et T7 fai- 
sant partie du décodeur, à l’état correspondant à l’information à 
écrire (l'information est envoyée dans les lignes de nombre). 

En mode lecture l’interrupteur XZ est fermé et ÆX2 est ouvert. 
Dans ce cas, la grille et le drain du transistor de commutation de 
l’inverseur sont mis en court-circuit, ce qui assure une sensibilité 
maximale de l’amplificateur. Suivant l’information inscrite dans la 
cellule mémoire, l’amplificateur passe soit à l’état O, soit à l’état 1. 

La fig. 7.7, b représente une cellule mémoire à six transistors MOS 
à canal » [1] avec deux lignes LB qui permet de simplifier les sché- 
mas des amplificateurs de lecture et d'écriture. 


$ 7.4. Circuits auxiliaires et de commande des RAM statiques 


Dans la catégorie de circuits auxiliaires et de commande on range 
les circuits tampons (buffers), les décodeurs, les amplificateurs de 
lecture et d’écriture, les générateurs de courant et de tension et cer- 
tains autres. Les amplificateurs de lecture et d'écriture ont été trai- 
tés plus haut au $ 7.3. 

Circuits tampons. — Pour adapter les signaux en provenance 
des circuits de commande externes (de familles TTL ou ECL) aux 


Fig. 7.8. Convertisseurs de niveaux TTL en ECL (a) et ECL en TTL (b) 


circuits auxiliaires et de commande des mémoires on utilise des con- 
vertisseurs de niveaux TTL en ECL et des niveaux ECL en TTL. 
Dans le cas où l’on s’oriente vers un type donné de circuits de com- 
mande externes, les circuits auxiliaires et de commande sont inté- 
grés aux microcircuits de mémoire. 

La fig. 7.8, a montre un convertisseur de niveaux TTL en ECL. 
La relation entre les résistances R1 et R2 est choisie telle que la ten- 
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sion à la base du transistor TJ soit supérieure à la tension de référen- 
ce Uzret», la diode DZ étant bloquée. Le transistor T3 associé à la 
résistance R4 forme un générateur de courant. La diode D1 est desti- 
née à écrêter des sauts de polarité négative du signal de commande. 

L'application du signal U° à l'entrée du convertisseur provoque le 
déblocage de la diode D2 si bien que la base du transistor T1 se 
trouve portée à une tension Ur, Æ U*< U,ep». La Sor2 est au po- 
tentiel bas et la Sori au potentiel haut. Si l’entrée du convertisseur 
est portée au potentiel U!, la diode D2 se bloque et la tension agis- 
sant sur la base du transistor T7 est déterminée par le diviseur A1, 


Fig. 7.9. Générateurs d’impulsions de tension (c) et de courant (b) 


R2. La Sori se trouve portée au potentiel bas et la Sor2 au potentiel 
haut ; la Sori est inversée (complémentée) et la Sor2 est normale. 

Pour réduire la valeur du courant de commande la diode D2 d'’en- 
trée est remplacée par un transistor p-n-p. 

La fig. 7.8, b montre un convertisseur de niveau ECL en TTL. 
La conversion se fait à l’aide du transistor p-n-p T3. Lorsque l’en- 
trée est au potentiel bas, les transistors T5 et T4 sont bloqués et la 
sortie du convertisseur est au potentiel haut. À l’apparition du po- 
tentiel haut le transistor T3 se met en conduction en provoquant la 
saturation du transistor T4 de sortie. La sortie se trouve portée au 
potentiel bas. 

Générateurs de tension et de courant. — Les générateurs de Len- 
sion et de courant examinés ci-dessous peuvent être ulilisés pour di- 
vers modes d'alimentation. 

La fig. 7.9, a schématise un générateur de tension. Le signal d’en- 
trée peut être constitué par le signal de sélection de CI. Lorsque l'en- 
trée est basse, la diode D est conductrice, ce qui provoque le bloca- 
ge du thyristor Th. La tension sur la ligne LM se détermine par le 
transistor multi-émetteur 7 monté en diode et par la résistance R2. 
La ligne LM est au potentiel bas U, qui assure le passage du courant 
de stockage dans la cellule mémoire. Ce potentiel a pour valeur 


U,=E—U*—I4RN. (7.5) 


Pour permettre l’accès, l'entrée est portée au potentiel haut qui 
provoque le blocage de la diode D. La résistance RJ assure la mise 
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en conduction du thyristor, si bien que la ligne LM se trouve portée 
au potentiel 


Us = E — Uinsat, (7.6) 


Où Un sat eSt la tension sur le thyristor saturé. 

Conformément à l'exemple donné au $ 7.3, prenons les valeurs 
suivantes: U, = 1,4 V, I; — 50 uA. Supposons que la capacité de 
mémoire V = 16 bits et £ — 5 V. La relation (7.5) donne R, — 
= (EE — U* — U,)/NI:4 = 3,6 KkQ. La tension U;p «at ne dépend 
que faiblement du courant qui traverse le thyristor saturé et vaut 
généralement U}h sat Æ 0,8 V. Dès lors on obtient à partir de (7.6) 
Da N: 

La fig. 7.9, b représente un générateur de courant du type « mi- 
roir de courant ». Lorsque l’entrée est au potentiel bas (U,). la dio- 
de (transistor T1 monté en diode) est bloquée. Les transistors T2 
et T3 sont eux aussi bloqués. À l’apparition du potentiel haut sur 
l'entrée, la résistance R, est parcourue par le courant Z,, les transis- 
tors T2 et T3 qui se mettent en conduction sont traversés par les 
courants 7, et 7, respectivement. Les résistances R2 et R3 sont des- 
tinées à assurer les valeurs désirées des courants 7, et 7, ainsi qu’à 
accélérer la charge de la capacité d'entrée du transistor T1 monté 
en diode. 

Soit à réaliser un générateur d’impulsions de courant délivrant 
1, = 8 mA et 7, — 1 mA. Supposons que les jonctions base-émet- 
teur conductrices des transistors 71, T2 et T3 chutent une mème 
tension U* quelles que soient les valeurs des courants qui les par- 
courent. Alors Z,R, Æ 1,R, & I3R3. Prenons 1, = 2 mA. R, — 
= 100 Q. Alors pour obtenir les valeurs exigées des courants Z, 
et 7, on doit utiliser R, — Z,R,/13 = 25 Q et R3 — L,R,'T3 — 
= 200 Q. 

Circuits de sélection de CI et circuits décodeurs. — Les circuits 
de sélection de CI sont le plus souvent conçus avec des portes ECL. 

La synthèse des décodeurs et leurs diverses modifications ont 
été traitées au $ 3.3. Nous n'allons considérer ici qu'un seul type 
de DC réalisés avec des commutateurs de courant fusionnés avec des 
circuits de sélection de CI [18]. 

La fig. 7.10 représente un décodeur à 5 entrées affectant une struc- 
ture multi-étage. L'ensemble du décodeur comprend : un DC colon- 
ne, un DOC ligne. conçus suivant un même schéma, une matrice con- 
tenant 32 transistors d’après le nombre de lignes d'entrée du DC 
ligne et de la porte colonne. 

Le fonctionnement du décodeur peut se résumer comme suit. Sup- 
posons que toutes les entrées X; sont au potentiel U°. Dans le DC 
colonne les transistors T3, T4 et T5, T6 seront conducteurs et parcou- 
rus par les courants Z,. Les courants 7, circulent à travers les tran- 
sistors 7111, T12 montés en diode. La ligne 7 du DC colonne sera sou- 
mise à la tension U! et les lignes 2 à 4 à la tension U°. 


20% 307 


Le second étage du DC colonne (porte colonne) comporte deux 
entrées de sélection de CI. Ces entrées sont au potentiel U} au repos 
et au potentiel U° en activité. 

Au repos, les transistors T15 à T18 sont conducteurs, ce qui assu- 
re le blocage des transistors T21 à TZ24 et T25 à T28. 

En activité, les transistors T15 à T18 et T20 se bloquent (l’en- 
trée X, est au 0 logique). Le courant 7, passe par le transistor T13 


Vers les 32 LM 


Décodeur colonne 


Porte colonne 


Fig. 7.10. Schéma électrique d'un’décodeur multi-étages réalisé avec des com- 
mutateurs de courant 


monté en diode et le courant 7, circule via T19, T21 vers la matrice 
de transistors. 

Dans le DC ligne, de même que dans le premier étage du DC 
colonne, une seule des lignes de sortie sera au potentiel U?, toutes 
les autres, au potentiel U°. Ceci signifie que dans la matrice de tran- 
sistors ne sera sélectionné qu’un seul transistor, à savoir celui qui est 
branché à la fois sur le collecteur de 727 (circuit d’émetteur) et sur 
la ligne de DC ligne portée au potentiel U! (circuit de base). Ce tran- 
sistor n’enverra une impulsion négative de courant 7; que dans la 
ligne sélectionnée du réseau-mémoire. 

Circuits auxiliaires et de commande des mémoires à transistors 
MOS. — Le schéma typique d’un amplificateur de lecture et d'écri- 
ture a été examiné au $ 7.3. La plupart des autres circuits auxiliai- 
res sont construits à base d’inverseurs simples [19]. 

La fig. 7.11 représente une partie d’un décodeur utilisant des 
inverseurs du code d’adresse (a)et des portes logiques OU-NON 
qui élaborent les signaux de sortie du DC (b). La fig. 7.11, c montre 
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le circuit de sélection de bit et l’amplificateur de lecture d’une cel- 
lule mémoire à six transistors (v. fig. 7.7, b). La sélection de la co- 
lonne voulue se fait en appliquant, depuis le DC de bits, une impul- 
sion de tension aux grilles des transistors T1 et T2. La sélection sui- 
vant la ligne LM s'effectue d’une manière analogue. 

Lors de la lecture de l'information (on utilise un préamplifica- 
teur de lecture par colonne de la cellule-mémoire), le potentiel à la 
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: — ee Nr Sor. 
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E 
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a) b) 


Fig. 7.11. Schémas électriques de certains éléments des circuits auxiliaires et 
de commande à transistors MOS: 
a) et b) inverseurs de DC: c) amplificateur de lecture à dispositif de commutation 


grille du transistor T3 se détermine par le potentiel de la ligne LB2, 
qui conditionne l'apparition à la sortie d'un signal correspondant 
soit à UN, soit à U!. 

L'écriture s'effectue en appliquant aux sources des transistors 
T1 et T2 des tensions volues (depuis les formeurs de bits), ce qui fait 
passer la cellule mémoire à l’état désiré. 


$ 7.5. Conception des RAM statiques 


Les mémoires statiques sont conçues soit avec des transistors bi- 
polaires, soit avec des transistors MOS. 

Les mémoires bipolaires sont plus rapides que les mémoires à MOS, 
mais elles dissipent une puissance plus élevée et occupent une plus 
erande surface 1). 

En règle générale, les mémoires bipolaires sont alimentées en 
régime actif-passif, leurs circuits auxiliaires sont réalisés avec des 
éléments TTL ou ECL. Les procédés utilisés pour la coupure ou la 
réduction de la tension d'alimentation des blocs distincts dépendent 


1) A l'exception des mémoires bipolaires en I£L. 


du tvpe de circuits auxiliaires et de commande. Avec les circuits TTL, 
on peut couper ou réduire la tension d'alimentation, avec les circuits 
ECL on peut débrancher les sources de courant ou réduire l’intensi- 
té de courants. Le choix des blocs à débrancher ou des blocs à dissi- 
pation réduite ayant une certaine influence sur la rapidité des mi- 
crocircuits de mémoire, il est nécessaire de choisir autant que pos- 
sible un procédé optimal de répartition des blocs à débrancher ou des 
blocs à consommation réduite. Pour chaque schéma concret il existe 
son propre procédé de répartition, de sorte que l’optimisation porte 
un caractère individuel. 

L'emploi de mémoires recourant uniquement à la logique à in- 
jection (réseau-mémoire en [°L et circuits auxiliaires en I°L) n'est 
pas souhaitable parce qu'elles ne peuvent être débranchées de la sour- 
ce d'alimentation que par l’injecteur, alors que le temps de mise 
en conduction d'un transistor p-#-p latéral s'élève à plusieurs dizai- 
nes de nanosecondes. 

Comme il a été dit plus haut, les microcircuits de mémoire à ba- 
se de transistors MOS monocanaux occupent une plus faible surface 
que les mémoires bipolaires. Les mémoires à transistors MOS com- 
plémentaires ne consomment pratiquement aucune puissance au re- 
pos, mais leur densité de composants n’excède pas celle des mémoires 
bipolaires. En outre elles sont moins rapides que ces dernières. Il 
est à noter qu'en tension d'alimentation et en niveaux logiques 
d'entrée et de sortie les mémoires à transistors MOS complémentaires 
sont compatibles avec les circuits intégrés standards TTL 1). 

Supposons que les dimensions minimales de la fenêtre de con- 
tacts soient 5 X 5 um” et la largeur des lignes de métallisation soit 
de 5um. La comparaison des données indiquées dans les Tableaux 
7.1 et 7.2 montre que pour la réalisation des mémoires statiques de 


Tableau 7.2 


Surface occupée sur les pastilles par les cellules mémoires 
de différents types 


Type de cellule TTL None re I°L 


| MOS à canal 
n 


Acm, MM° | 95000 à 7000 | 5000 à 7000 | 2000 | 4000 à 5000 


capacité 4K-bits on ne peut utiliser que des cellules en I?L. La reduc- 
tion des tolérances de fabrication permet de construire avec ces cel- 
lules des mémoires de capacité plus élevée. 

Donnons deux exemples illustrant la conception des microcir- 
cuits de mémoire. 


1) Les mémoires MOS se caractérisent par face — 50 à 500 ns, P, = 1 
à 100 W/bit, N < 16 K-bits, les mémoires bipolaires par tace = 10 à 120 ns, 
P3 = 0,05 à 0,2 uW/bit, N < 4 K-bits. 
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1. Elaborer une mémoire de capacité V = 16 bits avec organi- 
sation de 8 mots de 2 bits ayant face < 190 ns, E = 5 Vet P,< 
< 1,5 uW/bit au repos. Placer ce circuit dans un boîtier à 14 sorties. 

En tenant compte de la faible capacité qui n’impose aucune limi- 
tation à la surface Am (v. Tableau 7.1) et du temps d'accès donné 
tee. Utilisons des cellules TTL montrées sur la fig. 7.2, b et réalisons 
les circuits auxiliaires et de commande également à l’aide de portes 
TTL. 

Pour réduire la puissance dissipée au repos, alimentons le ré- 
seau-mémoire en régime actif-passif. Prenons la source impulsionnel- 
le d'alimentation représentée sur la fig. 7.9, a et utilisons les données 
du calcul indiquées au $ 7.4. 

L'organisation du fonctionnement du microcircuit de mémoire 
nécessite les connexions suivantes: J, tension d'alimentation; 2, 


lecture écriture lecture écriture 


Fig. 7.12. Mémoire de 16 bits utilisant des cellules à thyristors: 
AE. amplificateur d'écriture; AL, amplificateur de lecture 


masse ; ?, 4, broches des signaux lus dans deux bits ; à à 8, broches 
de l’amplificateur d'écriture. Les 6 connexions restantes peuvent 
être utilisées pour les entrées d'adresse. Vu que la mémoire à réali- 
ser est à 8 mots, ne considérons que le dernier étage de décodage. De 
plus. utilisons le décodage par diode qui est le plus simple. 

Ceci fait, le microcircuit de mémoire à réaliser se présente sous 
l'aspect général de la fig. 7.12. Les amplificateurs de lecture reliés 
aux lignes LB2 et LB4 (leur présence n’est pas obligatoire) sont des- 
tinés à la symétrisation des caractéristiques des cellules mémoires 
et leurs bornes de sorties sont reliées à la masse. Le décodeur est com- 
mandé par des circuits TTL à collecteur ouvert. 
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Au repos, le réseau-mémoire consomme une puissance P;m = 
— J4EN = 4 mW (v. le calcul donné au $ 7.3). Lorsque l'entrée 
est au potentiel U°, les circuits d'écriture réalisés en TTL dissipent 
une puissance P, = (E — U*) E/R. La résistance de base du tran- 
sistor T (amplificateur d'écriture) étant généralement égale à RÀ — 
— 4,5 kQ, on obtient P, = 4,78 mW. La puissance totale dissipée 
par la mémoire au repos est P = Peom + Prm 23 mWet P, = 
= 1,5 mW/bit. En activité, la mémoire consomme une puissance 
P' = I, EN + Pcom Æ 100 mW. 

2. Elaborer une mémoire de capacité 1 K-bit ayant t,.. << 20 ns. 
P 5 50 uW/bit au repos. Les sources d'alimentation sont au nombre 
de trois: E, — 3,5 V, E: = 1,25 V, E; = — 3 V [18]. 

Pour obtenir la faible valeur désirée de f,.. il est nécessaire d’uti- 
liser une cellule mémoire non saturée et de réaliser les circuits auxi- 


Vers les 32 bits 


Fig. 7.13. Détails d'une mémoire 1024 bits en ECL utilisant des cellules à cou- 
plage par diodes: 
SCI, sélection de CI; EI, entrée d’information; AË, autorisation de l'écriture 


liaires et de commande avec des portes ECL. Faisons usage de la cel- 
lule mémoire représentée sur la fig. 7.3, b. Pour assurer une faible puis- 
sance dissipée au repos, on a recours au régime actif-passif d’alimen- 
tation. Vu que les circuits auxiliaires et de commande seront conçus 
avec des portes ECL, chosissons le générateur d’impulsions de cou- 
rant traité au $ 7.4 et schématisé par la fig. 7.9, b. Comme décodeur, 
utilisons celui de la fig. 7.10. L’amplificateur de lecture et d'écriture 
représenté sur la fig. 7.3, b se caractérise par un facteur de charge de 
sortie élevé si bien qu’à lui seul il suffira pour tout le réseau-mémoi- 
re. Le décodeur choisi est utilisé pour la production de signaux d'’ac- 
cès suivant les lignes de mot et de bit. Le DC fournit une impulsion 
négative pour la sélection suivant la ligne LM. Afin d'obtenir une 
impulsion positive nécessaire à la sélection suivant la ligne LB, on 
utilise un DC analogue comportant un convertisseur de sortie réali- 
sé à l’aide d’un transistor p-n-p. 


312 


La cellule mémoire et l’amplificateur de lecture et d'écriture sont 
représentés sur la fig. 7.13. Les diodes DJ sont destinées à l’isole- 
ment des bits non sélectionnés l’un de l’autre. Le transistor T'et 
les diodes D2 servent à égaliser les potentiels aux lignes de bit après 
la fin du signal de sélection. Les résistances R1I à R4 et la diode 
D3 déterminent les potentiels aux lignes LM et LB ainsi que la va- 
leur du courant /.:. Le fonctionnement des autres éléments constitu- 
tifs de la mémoire a été examiné plus haut. Pour assurer la valeur 
voulue de la puissance P,, déterminons le courant au repos comme 
Is  Poi(E, — E: — US), où US est la chute de tension sur une 
diode Schottky conductrice (US$ Æ 0,4 V). On obtient alors 14 < 
< 271 A. 

Le temps d'accès désiré est assuré par l'emploi de circuits auxi- 
liaires et de commande en ECL. 


S 7.6. RAM dynamiques 


L'élaboration des microcircuits de mémoire de très grande capa- 
cité (> 16 K-bits) exige de modifier leur structure en remplaçant 
le stockage statique par le stockage dynamique des informations. 

Particularités des microcircuits de mémoire dynamiques. — Pour 
élever la capacité des microcircuits de mémoire il est nécessaire 
de réduire encore la surface occupée par une celulle mémoire sur le 
silicium. La diminution du nombre d'éléments et donc de la surface 
occupée s'obtient par l’emploi de cellules mémoires dynamiques dans 
lesquelles l’information est stockée sous forme de: charges électriques 
emmagasinées dans des capacités appropriées. Le courant de fuite 
d’une jonction p-n polarisée en sens inverse n'étant pas supérieur 
à 10-19 A et la capacité du condensateur de mémorisation n’excédant 
pas 0,1 pF, la constante de temps de décharge du condensateur t > 
> 1 ms. Aussi, pour pouvoir distinguer entre les états 0 et 1, est- 
il nécessaire de procéder périodiquement, avec une période T,< 1 ms 
au rafraîchissement ou à la régénération de l'information. De même 
que les mémoires statiques, les mémoires dynamiques peuvent être 
conçues à partir des transistors bipolaires ou des transistors MOS !). 

Les mémoires dynamiques diffèrent des mémoires statiques sur 
les points principaux suivants: 

1) absence de source d’alimentation des cellules mémoires ; 

2) présence de blocs assurant la régénération de l'information; 

3) organisation plus compliquée ; 

4) simplicité extrême des circuits auxiliaires et de commande per- 
mettant de minimiser tant la surface occupée que la puissance con- 
sommée. 


1) Les mémoires dynamiques à transistors MOS à canal nr ont f3cce — 190 
à 350 CE en I°L, ficc — 90 à 150 ns), la puissance en activité P4 = 50 
à 150 aW/bit et N < 64 K-bits. 
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La séquence de mise en service des blocs des mémoires dynamiques 
est commandée par des impulsions d'horloge qui sont élaborées par 
des générateurs externes ou internes (incorporés). 

On distingue la régénération adressée et non adressée. Dans le 
cas de la régénération adressée. toutes les parties à rafraîchir du ré- 
seau-mémoire sont adressées séquentiellement de telle sorte que le 
rafraîchissement global du réseau-mémoire s'effectue pendant une 

durée égale à la période de régé- 
* nération. Dans ce cas, au cours 
des cycles de régénération, l’ac- 
cès au microcircuit ou à la partie 
rafraîchie du réseau-mémoire est 
interdit. Lors de la régénération 
non adressée, l'information est 
rafraîchie soit lors de l'exécution 
des opérations de lecture-écritu- 
re, soit, en l'absence d'accès, 
par application d'une séquence 
d’impulsions d’horloge (de façon 
forcée). 

Pour réduire le nombre de 
connexions du boîtier, dans les 
mémoires de très grande capa- 
cité on utilise l’adressage séquen- 
tiel. On commence par envoyer 
aux entrées d'adresse l’adresse 
de la rangée mémorisée dans un 

ui LB o registre-fixateur supplémentaire, 
puis on applique aux mêmes en- 
Lui LM 2 trées l'adresse de Ia colonne 
mémorisée dans un autre repgis- 
b\ tre-fixateur. Depuis les regis- 

Fig. 7.14. Schéma (a) ct diagramme  tres-fixateurs les codes d'adresse 


de fonctionnement (b) d'une cellule Sont transférés aux formeurs 
mémoire dynamique en I*L avec 


préamplificateur de lecture et d'écri- d'adresse et de bits. 
ture : Une structure plus complexe 


AD, amplificateur différentiel: CMF, cœl- des mémoires dynamiques et la 

APE MEMOTS AERIeE coupure ou la réduction des ten- 

sions d'alimentation de la plu- 

part des blocs conduisent à une certaine dégradation de leur rapi- 

dité vis-à-vis des mémoires statiques. Mais cet inconvénient est 

largement compensé par la diminution de la puissance dissipée et 

la possibilité d’accroître la capacité des mémoires dynamiques. 

Cellule mémoire en I°L. — La fig. 7.14, a représente une cel- 

lule mémoire en IL avec un formeur d’impuilsions de commande 
d'adresse et un préamplificateur de lecture. 

Le fonctionnement de cette cellule, constituée par les transistors 

T1 (de type p-n-p) et T2 (de type n-p-n), est illustré par le diagramme 
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des potentiels de la fig. 7.14, b. Au repos, les lignes LB et LM sont 
au potentiel haut, et la ligne LM2, au potentiel bas. Les transistors 
T1 et T2 sont bloqués. L'information est emmagasinée dans la ca- 
pacité C de leur jonction p-r base-collecteur polarisée en sens in- 
verse. La présence de la charge sur cette capacité correspond à un 
0 logique et son absence à un 1 logique. Dans le formeur d'adresse, 
les lignes LC1 et LC2 communes à toutes les adresses sont portées 
aux potentiels U, et U,. Le transistor T3 (de type p-7-p) est bloqué, 
ce qui assure le blocage des transistors T4 et T5. Le potentiel de la 
ligne LM2 est voisin de zéro. Le transistor T6 est conducteur, il fixe 
le potentiel de la ligne LM1 à un niveau de £ — 2U*. Dans le pré- 
amplificateur de lecture le transitstor T7 est conducteur et fixe le 
potentiel de la ligne LB à un niveau de E — 2U*. 

L'accès s'effectue en appliquant à l'entrée du formeur d'adresse 
une impulsion de courant (7) qui rend conducteur le transistor T3. 
En traversant la diode D1 le courant de collecteur du transistor 
T3 fait croître les potentiels aux bases des transistors T4 et T», 
ce qui provoque leur déblocage. Le transistor T5 ne conduit que par 
l'émetteur EZ, son blocage suivant l’émetteur Æ£2 étant assuré par 
la diode D2 (U,-< U*). Le courant de collecteur du transistor T4 
abaisse le potentiel à la base du transistor T6 et donc le potentiel 
de la ligne LM1, en faisant passer à cette ligne une impulsion d'inter- 
rogation. Le potentiel à la base du transistor T7 s'abaisse jusqu'à 
Lors de la lecture, si l'information inscrite dans la mémoire est 
un 1,le transistor T2 passe au régime actif en provoquant la déchar- 
ge de la capacité parasite (C,) de la ligne LB. La capacité effective 
C augmente de PB, fois, B, étant le gain du transistor TZ, ce qui assu- 
re une valeur suffisante du saut de tension. Cette variation de ten- 
sion est détectée par le préamplificateur « verrou » qui représente un 
étage différentiel constitué par les transistors 79 à T11. La charge 
de collecteur du transistor T9 est constituée par le circuit de base du 
transistor TS de type p-n-p. Les transistors T8 et T9 forment un thy- 
risior qui remplit en association avec le transistor T11 (générateur 
de courant) les fonctions d’un « verrou » ou de fixateur de niveau. 
Pour que l'information inscrite dans la cellule soit sûrement lue, 
le générateur de courant n'est mis en service qu'avec un retard suffi- 
sant pour que le potentiel à la ligne LB diminue jusqu'à une valeur 
inférieure à U, (l’information stockée dans la cellule étant un 1). 
La mise en service du générateur de courant rend conducteur soit le 
transistor T10 (E — 2U* > Uxr > U, — U*), si la cellule con- 
tient un 1. soit le transistor T9, si l'information inscrite est un 0. 
Dans le premier cas, le potentiel de la ligne LB s’abaisse jusqu'à 
U, — U*. Dans le second cas, c'est le thyristor (transistors TS et 
T9) qui devient conducteur et le potentiel à la ligne LB remonte 
jusqu’au niveau précédent (E — 2U*). 

Le signal lu est envoyé à l'entrée de l’amplificateur différentiel 
de lecture. Une deuxième entrée de cet amplificateur reçoit une ten- 
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sion de référence fournie par la cellule factice qui fixe un potentiel 
de référence. 

Après que les lignes LB se trouvent portées à des potentiels fixés 
correspondant à l'information lue, les potentiels aux lignes LC1 et 
LC2 du formeur d'adresse s'élèvent en provoquant le blocage des 
transistors 74 et T5 suivant l'émetteur E1. Par l'émetteur E2 le 
transistor T5 est saturé. Les potentiels aux bases des transistors TS 
et T6 et donc aux lignes LM1 et LM2 remontent jusqu’au niveau de 
E — 2U*. Si l'information enregistrée dans la cellule mémoire était 
un À, les transistors de la cellule se bloquent et il se produit la régé- 
nération du 0. Si l’information inscrite était un 1, le transistor TJ 
se débloque en provoquant la décharge de la capacité C, si bien que 
le 1 est régénéré dans la cellule mémoire. Après la fin des impulsions 

" de commande les lignes se trou- 

[rs de Ts | . vent portées à des potentiels cor- 

=L_ÿ = respondant au maintien d'état. 

L'écriture s'effectue en portant 

= au niveau bas le potentiel à la 

VersCMF  ]igne LM1. Pour l'écriture d'un 

0 la ligne LB est portée par le 

fixateur au potentiel haut et 

's le condensateur C se charge, 

alors que pour l'écriture d’un 1 

cette ligne est portée au poten- 

tiel bas et le condensateur C se 

décharge. Dans ce dernier cas 

Fig. 7.15. Cellule mémoire à un tran- la ligne LM2 est portée au po- 
sistor et amplificateur de lecture et  tentiel haut (v. fig. 7.14. b). 

d'écriture à transistors MOS Recherchons la variation du 

potentiel à la ligne LB lors de la 

lecture d’un1.avant la mise en service du fixateur. Dans]la cellule mé- 

moire le transistor 71 est bloqué et le transistor T2 est conducteur. 

La diminution de la tension sur la ligne de bit AU,, par rapport à 

la valeur initiale U,2, S’effectue par suite d’une redistribution des 

charges sur le diviseur capacitif constitué par les capacités B,C 

et CL. Vu que la jonction p-r base-émetteur du transistor 72 est 

conductrice, on obtient AU, = (Uiro — U*) B,C/(B,C + C;). 

En posant Uno = 2V, C = 0,05 pF, B, — 50, la capacité parasite 

de la ligne LB de 0,1 pF par bit et en prenant une mémoire de 16 K- 

bits réalisée sous forme de matrice carrée, on obtient C, — 12,8 pF. 

Dès lors, AU;,, Æ 0,21 V. Une telle tension peut être détectée par 

le fixateur de niveau. 

Cellule mémoire à transistors MOS. — La fig. 7.15 représente 
la cellule la plus utilisée dans les mémoires de grande capacité. C'est 
une cellule mémoire dynamique à un seul transistor MOS avec un am- 
plificateur de lecture et d'écriture du type équilibré à bascules. Le 
principal avantage de cette cellule est une faible surface occupée 
sur la pastille. Le condensateur de mémorisation C ayant une struc- 
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ture de capacité MOS est réalisé au cours d’un cycle technologique 
unique. Sa capacité est de l’ordre de quelques centièmes de picofarad. 
Le condensateur C assure le stockage de la charge de l'information. 
Le transistor T remplit le rôle d’un commutateur qui transmet la 
charge du condensateur vers la ligne LB lors de la lecture ou charge 
le condensateur C lors de l'écriture. 

Etant donné la faible capacité du condensateur de mémorisation 
et l'absence d’amplificateur du signal lu, dans la cellule mémoire 
considérée il est nécessaire d’assurer une haute sensibilité de seuil 
de l’amplificateur de lecture. C’est pourquoi on utilise des amplifi- 
cateurs de lecture du type différentiel. A l’une des entrées de l’am- 
plificateur on applique le signal d’information et à l’autre la tension 
de référence fournie par une cellule factice. L’amplificateur de lec- 
ture doit occuper une surface faible et consommer une puissance 
minimale parce qu'en règle générale un seul amplificateur est bran- 
ché sur toutes les cellules mémoires d’un bit donné. 

La cellule de travail est reliée à la branche de gauche de l’amplifi- 
cateur de lecture et d’écriture, et la cellule factice à sa branche de 
droite. On distingue sur la fig. 7.15: Dec, le signal d'horloge com- 
mandant les charges ; O, à D,, les signaux de commande de charge 
dans les circuits de drain des transistors T'Z et T2. Lors de la lecture 
la cellule sélectionnée transmet la charge d'information dans la 
branche de l’amplificateur en faisant basculer la bascule ou en la 
laissant à l’état précédent suivant l’information stockée dans la cel- 
lule. 

Comme le montre l'analyse du fonctionnement de l’amplifica- 
teur différentiel [1], sa sensibilité augmente avec la résistance in- 
terne (ra) des transistors T5 à T7 (placés dans les circuits de source 
des transistors TZ et T2). Les valeurs des résistances internes des 
transistors T5 à T7 sont telles que r4; > ras >> raz. Au début de 
la lecture, lorsque la sensibilité doit être maximale, seul le transistor 
T5 possédant une résistance interne maximale est conducteur. Puis, 
au bout d’un certain temps, c’est le transistor T6 qui se débloque en 
assurant une amplification plus élevée du signal et enfin le transistor 
T7 ayant la plus petite résistance interne devient lui aussi conduc- 
teur et fournit un signal en sortie de l’amplificateur de lecture. 

[l résulte de tout ce qui précède que lors de la lecture d'un 1 le 
condensateur de mémorisation perd sa charge, c’est-à-dire que la 
cellule mémoire passe à l’état correspondant à 0. C’est pourquoi dans 
le cycle de lecture on effectue également l’écriture de l'information 
lue à l’aide du même amplificateur à bascule, ce qui fait passer 
la cellule mémoire à l’état précédent (avant la lecture). Un seul 
amplificateur est utilisé pour toutes les cellules mémoires d'un 
bit donne. 

Microcircuit de mémoire dynamique à possibilités fonctionnelles 
élargies. — Comme nous l’avons vu plus haut, l’accès peut se faire 
tant à un seul qu’à plusieurs bits d’un mot. En outre certains micro- 
circuits de mémoire permettent un adressage « page par page », 
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c'est-à-dire un accès séquentiel à toutes les cellules mémoires d’un 
bit de toutes les adresses. 

La fig. 7.16 représente le schéma logique d’un microcircuit de 
mémoire dynamique typique de 4 K-bits permettant l'accès soit 
à 1, soit à 4, soit à 64 cellules mémoires. En plus des blocs habituels 
(v. fig. 7.1), ce schéma logique comporte : un décodeur supplémentai- 
re DC5 à deux entrées permettant l'accès à 1 ou à 4 bits; un géné- 
rateur d'’impulsions déterminant la période de régénération: un 
registre à 64 bits; des circuits de synchronisation, de contrôle et 
de mise en service du registre et du formeur d'adresse (FA2) qui 
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Fig. 7.16. Structure d’une mémoire 4 K-bits avec générateur interne d'impul- 
sions de régénération : 


FA, formeur d'adresse: FB, formeur de bit: GIPR, générateur d’impulsions de période de 

régénération: AD, accès direct : SCI, sélection de CI; EH, entrée d'horloge: AE. autorisa- 

tion de l'écriture ; EI, entrée Sion tone ee Heron d'organisation ; SR, sélection de 
| résecau-mémoire 


commandent le fonctionnement du microcircuit en mode accès « page 
par page » et régénération des informations. En outre, le circuit de 
commande comporte des entrées additionnelles de signaux d horloge 
pour la réalisation de l'accès séquentiel (« page par page ») et des 
entrées d'information (EI2) pour l'accès à 4 bits. Les entrées d’in- 
formation sont en même temps des sorties de la mémoire. Les im- 
pulsions d'accès doivent être synchronisées sur les impulsions d’hor- 
loge. 

Examinons le fonctionnement de cette mémoire. Supposons 
qu'au repos toutes les entrées (sauf l’entrée d'horloge) sont au poten- 
tiel U9. Le réseau-mémoire est divisé en quatre parties de 16 bits 
et utilise 64 lignes d’adressage du mot. La lecture ou l'écriture d’une 
information dans un des bits se fait en appliquant la tension U! 
à l'entrée de sélection de CI, en présence ou en l’absence de la ten- 
sion U! sur l'entrée d'autorisation de l'écriture. 

Le circuit de sélection de CI comporte des décodeurs et des for- 
meurs d'adresse et de bit. Lors de la lecture les signaux issus de la 
rangée sélectionnée de tous les bits sont transférés dans les préampli- 
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ficateurs différentiels de lecture dont une des entrées est reliée aux 
cellules factices qui conservent une information fixe correspondant 
au 1 logique. Des amplificateurs analogues à ceux traités au $ 7.6 
fixent l'information lue. L'entrée d’information EÏ1Â ne reçoit que 
le signal du bit sélectionné. Au cours du même cycle, il se produit 
l'écriture dans la rangée sélectionnée de l'information fixée dans les 
« verrous », c’est-à-dire la régénération de l'information. Le cycle 
d'écriture s'effectue d’une manière analogue avec la régénération 
simultanée de l’information dans les cellules non adressées de la ran- 
gée donnée. 

A l'application de la tension U! à l'entrée de sélection d'organi- 
sation l'écriture ou la lecture de l'information se fait dans les quatre 
bits de l’adresse donnée se rapportant aux quatre parties du réseau- 
mémoire. Lorsque l'entrée de sélection d'organisation est portée 
au potentiel U°, le réseau-mémoire voulu (un parmi quatre) est sé- 
lectionné par un code qui est appliqué aux bornes de sélection de ré- 
seau et un seul bit ou une « page » est adressé. 

L'adressage « page par page » se fait en appliquant à l'entrée 
d'accès séquentiel une impulsion de 64 temps (la borne de sélection 
de CI étant au potentiel U?). Il en résulte la mise en service seule- 
ment des décodeurs de bits et des formeurs-amplificateurs ainsi que 
du formeur d'adresse FA2. Le registre passe à l’état correspondant 
à 1 dans le premier bit et à O dans tous les autres bits. La séquence 
d'impulsions d'horloge assure le décalage de 1 dans Île registre du 
{er au 64° bit. Toutes les 64 adresses du bit sélectionné sont choisies 
l’une après l’autre et les opérations d'écriture ou de lecture s’effec- 
tuent simultanément avec la régénération de l'information. 

Pour la réalisation de l'opération de régénération proprement di- 
te on maintient la tension U° sur les entrées d’accès séquentiel et de 
sélection de CI. Le circuit de régénération fonctionne de la mème fa- 
con que le circuit d'adressage « page par page ». La seule différence 
tient à ce que la régénération s'effectue pendant les intervalles entre 
les signaux d'horloge. Ceci permet de ne pas bloquer l'accès à la mé- 
moire au cours de la régénération, c'est-à-dire de procéder à l'écritu- 
re ou à la lecture de l'information à tout instant. La périodicité de la 
régénération est déterminée par le générateur d’impulsions de régé- 
nération. Le processus de régénération se termine lorsque le 1 est 
décalé dans le 64° bit du registre. 

De ce qui précède nous pouvons conclure que la durée d'une im- 
pulsion d’horloge doit assurer l'exécution de l’opération d écriture- 
régénération, et celle de l'intervalle entre les impulsions, l'opération 
de lecture-régénération. La régénération complète nécessitant 64 
temps (d’après le nombre de rangées dans le réseau-mémoire). la 
période des impulsions d'horloge T doit satisfaire à l'inégalité 
T X 64 T.. 

Les circuits auxiliaires et de commande des mémoires dynamiques 
sont établis de la même manière que ceux des mémoires statiques 
traités au $ 7.4. 
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$ 7.7. Mémoires permanentes : ROM, PROM et REPROM 


Les mémoires permanentes ou mortes sont conçues à partir des 
transistors bipolaires ou des transistors MOS et peuvent être classées 
en deux groupes: 

1. Les mémoires permanentes programmées (ROM et PROM)'). 

2. Les mémoires permanentes reprogrammables (RFPROM) *). 

L'information inscrite dans les mémoires du premier type ne 
peut être ni modifiée, ni changée au cours de l'accès, une telle mémoi- 
re étant à lecture seule. 

Les mémoires du second type permettent une réinscription de l’in- 
formation enregistrée. Pourtant la réalisation de cette opération est 
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Fig. 7.17. Schéma généralisé des mémoires ROM, PROM et REPROM 


sensiblement plus complexe que dans les RAM statiques et dynami- 
ques et exige un temps beaucoup plus grand *). 

Les mémoires ROM sont programmées par le fabricant (à l’aide 
de clichés spéciaux), alors que les mémoires PROM le sont par l’uti- 
lisateur (électriquement). 

La fig. 7.17 représente le schéma généralisé des mémoires ROM, 
PROM et REPROM. Ce schéma est analogue à celui de la fig. 7.1. 
La différence est que dans les ROM, PROM et RFPROM plusieurs 
bits (2 — 4, 8 ou 16 bits) d’une même adresse sont accédés à la fois. 
Les sorties et les entrées (Q;) du microcircuit sont réunies. Le dispo- 


1) Les ROM bipolaires se caractérisent par {cc = 25 à 100 nset P, — 0,05 
a 0,4 uW/bit, les ROM à transistors MOS par tace — 200 à 300 ns et P, = 
= 10 u\W/bit. La capacité maximale de ces mémoires est égale à 64 K-bits. 
2) Le temps d'accès face —= 0,4 à 2 us. 
so Le temps de programmation varie de 10 s à quelques dizaines de se- 
condes. 
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sitif qui effectue la sélection de L bits parmi m et constitue en même 
temps le formeur de bit s'appelle sélecteur. 

Dans ce paragraphe nous ne considérons que les traits spécifiques 
des microcircuits de mémoire permanente. Les autres blocs utilisés 
dans les ROM sont analogues à ceux qui ont été examinés au $ 7.4. 
Les particularités des cellules mémoires ROM et REPROM sont 
indiquées dans [1]. 

Microcireuits ROM programmés par le fabricant. — Leurs cel- 
lules mémoires peuvent être conçues avec des transistors bipolaires, 
des transistors MOS, des diodes, etc. 
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Fig. 7.18. Fragment du schéma du réseau-mémoire et du sélecteur d'une ROM 
1 K-bit: 
AL, amplificateur de lecture 


Depuis DC Y 


La fig. 7.18 montre un détail d’une mémoire ROM bipolaire de 
4 K-bit. Il comprend une partie du réseau-mémoire (rectangle en 
traits interrompus) et un sélecteur. 

Chaque cellule mémoire du réseau est constituée par un transistor 
unique. Les collecteurs des transistors sont reliés à la source de ten- 
sion. Les circuits d’émetteurs comportent un couplage (encerclé 
sur la figure) programmé par le cliché. Le réseau-mémoire est divisé 
en 4 sections de 8 bits. 

Le sélecteur est constitué par les transistors T, à T7 qui sélection- 
nent un bit dans chacune des quatre sections du réseau et par les 
transistors 24, TB, Te: T np qui forment quatre portes ECL et assu- 
rent la lecture de l’information inscrite dans la cellule. Au repos les 
transistors T, à T7 sont bloqués de même que les transistors T, 
à Th. Le blocage de ces derniers est assuré par la tension de référen- 
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ce Urer. La lecture s'effectue en augmentant la tension sur la base 
d’un des transistors T, à T7 (par exemple, To) et sur l’une des lignes 
LM, à LM:, (par exemple, LM:,). Le transistor T, passe au régime 
saturé. Si le transistor de la cellule branché sur les lignes LM31 
et LB, a son émetteur « coupé » (l'information inscrite dans la cel- 
lule est un 1), le transistor T À se débloque (suivant l'émetteur £E1) 
si bien que son circuit de collecteur est parcouru par un courant. Si 
l'émetteur du transistor de la cellule est relié à la ligne LB, (l’in- 
formation enregistrée dans la cellule est un 0), le transistor T ; 
reste bloqué. 

Microcircuits ROM programmés électriquement. — Les cellu- 
les mémoires des PROM recourent généralement à un transistor bi- 
polaire. Dans le circuit d'émetteu rdes transistors sont montées des 
résistances réalisées sous forme 
de fusibles de quelques dizai- 
nes d'ohms. Ces derniers sont 
conçus en nichrome, en silicium 
polycristallin ou en titanate de 
tungstène. Pour faire fondre un 


Et ile fusible il faut qu'il soit parcouru 
> 35 TS par une pointe de courant d am- 
pie a plitude 7, -: 20 à 30 mA et de 

Vers SCI  ! durée < { ms. En position lec- 

à ture, le fusible est parcouru par 


SE = un courant de beaucoup infé- 
O rieur à Lo. 

La fig. 7.19 montre un détail 
de la PROM à fusibles de 256 
bits [18]. Le réseau-mémoire est 
constitué par 32 transistors à 
Fig. 7.19. Fragment du schéma d'une huit émetteurs (74) comportant 

ROM 256 bits à fusibles: des fusibles (RÀ,) dans les circuits 

AL, amplificateur de lecture; BE, buffers d'émetteurs. Le décodeur est 

d'entrée; SCI, sélection de CI composé de 32 transistors à 

six émetteurs (77), de résistan- 

ces de charge (R1) et d'émetteurs-suiveurs (transistors T2). 

Un des émetteurs du transistor 77 est relié au circuit de sélec- 

tion de CI, tous les autres, au buffer d'entrée. Les amplificateurs 

de lecture sont formés par des transistors à collecteur « coupé » 
(T3) et par un diviseur résistif (résistances R2 et R3). 

Au repos, les émetteurs du transistor T1 sont au potentiel U° 
si bien que ce transistor travaille en régime actif. Les émetteurs du 
transistor T1, ne sont parcourus que par des courants peu intenses 
(lorsque le fusible est détruit, le courant est nul) qui ne sont pas suf- 
fisants pour provoquer le déblocage des transistors utilisés dans 
les amplificateurs de lecture, de sorte que la sortie est maintenue au 
potentiel U!. 


En position lecture (si le transistor sélectionné est T,), les émet- 
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teurs du transistor TZ sont portés au potentiel LU! et le transistor 
passe au régime actif inverse. Les courants d’émetteur du transistor 
T, Ss’accroissent (si le fusible est intact) et les transistors des ampli- 
ficateurs de lecture passent à l’état de saturation. La sortie est portée 
au potentiel U?. Si le fusible est détruit, la sortie reste au potentiel 
U”. 

Pour la programmation des mémoires PROM (dans le cas consi- 
déré, toutes les huit cellules sont programmées simultanément), il 
convient de procéder comme suit: appliquer le code d'adresse des 
cellules à programmer ; appliquer aux bornes de sortie du microcir- 
cuit de mémoire des impulsions de tension conformément au program- 
me (le potentiel bas U° pour écrire un 0, le fusible étant détruit : 
le potentiel haut U? pour écrire un 1, le fusible étant intact}: élever 
la tension d'alimentation pour faire croître le courant traversant les 
fusibles ; appliquer l’impulsion de sélection de CI. Les impédances 
d'entrée des amplificateurs de lecture dépendront des potentiels aux 
bornes de sortie lorsque les transistors 73 sont à l’état conducteur. 
Cette impédance sera nettement plus faible pour le potentiel U® 
que pour le potentiel L/!. De ce fait le courant d’émetteurs du tran- 
sistor 7, sera beaucoup plus intense dans le premier cas que dans le 
second. Ceci signifie que les fusibles seront détruits lorsque les bor- 
nes de sortie sont au potentiel has U® mais resteront intacts si ces 
bornes sont au potentiel haut U1. 

En plus du stockage permanent des données enregistrées. les mé- 
moires ROM peuvent remplir les fonctions de divers organes combi- 
natoires. Par exemple, si dans les cellules ROM dont les adresses 
(numéros) sont données par des nombres binaires. on inscrit des équi- 
valents décimaux codés en binaire de ces nombres (v. Tableau 1.2), 
la ROM fonctionnera comme un convertisseur de code binaire-dé- 
cimal codé binaire. Lorsqu'un nombre binaire est envoyé aux entrées 
d’adresse de la ROM. le même nombre en code décimal codé binai- 
re sera fourni en sortie par une cellule de numéro correspondant. Par 
une programmation appropriée des PROM on peut réaliser les fonc- 
tions des décodeurs, des additionneurs, etc. 


CHAPITRE 8 


MICROPROCESSEURS ET MICROORDINATEURS 


Le développement de la microélectronique qui a assuré une élé- 
vation rapide du degré d'intégration des microcircuits et l'apparition 
des circuits LSI et VLSI a posé au début des années 70 de nouveaux 
problèmes devant les concepteurs de microcircuits. D'un côté, l'éco- 
nomie de la production exigeait de fabriquer les circuits LSI en 
grande quantité avec une nomenclature (nombre de types) limitée. 
D'un autre côté, chaque type de circuits LSI représentant une struc- 
ture « immuable », invariable, formée de centaines et même de mil- 
liers d'éléments logiques, ne pouvait réaliser qu’une seule ou un très 
petit nombre de fonctions déterminées, c'est-à-dire que les circuits 
LST étaient très spécialisés. C'est pourquoi le nombre de types de 
circuits LSI nécessaire pour la réalisation de divers systèmes numéri- 
ques augmentait, alors que le volume de production de chacun des 
tvpes de LSI diminuait. 

Le problème a été résolu par la mise au point des circuits LSI 
dont les fonctions se déterminent par application de signaux électri- 
ques externes qui varient suivant un programme déterminé. De tels 
circuits LSI programmables ont reçu le nom de microprocesseurs. 
Les microprocesseurs diffèrent qualitativement des autres types 
de microcircuits en ce qu'ils permettent de changer leur fonctionna- 
bilité à l’aide d’un programme externe. 

L'élaboration des microprocesseurs et l’organisation de leur fa- 
brication à une échelle industrielle constituent une des acquisitions 
les plus importantes de la microélectronique. Apparus en 1971- 
1972. les microprocesseurs ont évalué, au cours de quelques années 
seulement, depuis des unités peu rapides et très spécialisées jusqu’à 
des unités rapides modernes servant de base pour la réalisation de 
microordinateurs à larges possibilités fonctionnelles. Actuellement, 
on fabrique des dizaines de types de microprocesseurs avec lesquels 
on peut réaliser des systèmes numériques de différentes capacités de 
traitement et de fonctionnalités. La très grosse production de micro- 
processeurs a permis de réduire leur coût et a rendu économiquement 
justifiable leur utilisation dans les automatismes industriels, les 
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transports, dans les appareils domestiques, etc. La création de micro- 
processeurs peu coûteux présentant de larges possibilités fonction- 
nelles a conféré de nouveaux avantages aux méthodes numériques de 
traitement de l’information, ce qui a stimulé leur introduction dans 
les domaines tels que la téléphonie, les radiocommunications et la 
technique de 1r esures. 

L’étape actuelle du développement de la technique électronique 
se caractérise par une introduction très généralisée des microproces- 
seurs dans des appareils les plus divers. Les microprocesseurs consti- 
tuent une nouvelle base d'éléments des systèmes de calcul numérique, 
des dispositifs d’automatisme et de commande. Le chapitre actuel 
se propose de donner une idée générale des microprocesseurs. leur 


description détaillée faisant l’objet de plusieurs ouvrages, notamment 
[20, 24]. 


$ 8.1. Classification et éléments de base 
des microprocesseurs 


On appelle microprocesseur (MP) une unité de traitement de l'in- 
formation numérique constituée par un seul ou plusieurs circuits 
LSI et commandée par un programme. La programmation des micro- 
processeurs s'effectue par application de signaux électriques exter- 
nes dont une combinaison forme une instruction ou une microinstruc- 
tion déterminée qui assure l'exécution d’une opération ou d’une mi- 
croopération ($ 1.3). Les microprocesseurs se divisent en plusieurs 
classes suivant les particularités de leur structure et les valeurs de 
leurs paramètres principaux. 

Procédés de programmation et organisation de la commande. — 
Suivant le procédé de programmation, on distingue des microproces- 
seurs réalisant un jeu d'instructions déterminé et des microproces- 
seurs réalisant un jeu de microinstructions. 

Les microprocesseurs du premier type exécutent un jeu de plu- 
sieurs dizaines (généralement de 40 à 80) d'instructions relativement 
simples !). La réalisation d’une instruction introduite dans le micro- 
processeur est assurée à l’aide du bloc de commande qui produit une 
séquence correspondante de signaux de commande — microordres — 
qui déterminent le fonctionnement de chaque organe fonctionnel du 
microprocesseur. Au cours de chaque cycle de machine le bloc de com- 
mande forme un ensemble déterminé de microordres, c’est-à-dire une 
microinstruction d’après laquelle les divers organes et blocs du micro- 
processeur effectuent les microopérations nécessaires sur l’informa- 
tion à traiter. Les microinstructions (microopérations) nécessaires 
a la réalisation d’une instruction sont exécutées pendant plusieurs 
cycles de base. Des instructions relativement simples («courtes ») 


1) Indiquons à titre de comparaison que les miniordinateurs modernes e xé- 
cutent près de 100 instructions différentes alors que les calculateurs de taille 
moyenne et grande exécutent plus de 200 instructions différentes. 
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exigent pour leur réalisation 2 à 5 cycles, alors que des instructions 
plus complexes (« longues ») s’exécutent pendant 10 cycles et plus. 

Dans les microprocesseurs de ce type on utilise généralement une 
commande dite par matériel dans laquelle la suite de microinstruc- 
tions nécessaires est produite à l’aide de circuits séquentiels spéciaux 
appelés générateurs commandés de nombres ($ 5.4). Le bloc de com- 
mande affecte dans ce cas la structure représentée sur la fig. 8.1. a. 

Le code binaire d’une instruction appliquée aux entrées du micro- 
processeur est rangé dans le registre d'instructions et y est conservé 
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Fig. S.1. Structures des blocs de commande par matériel (a) et par logiciel (b) 


pendant le temps d'exécution de cette instruction. Conformément 
à ce code le décodeur d'instructions *) produit une suite de signaux de 
commande. Une partie des signaux fournis par le décodeur est aiguil- 
lée vers le circuit de commande du générateur de nombres. Ce circuit 
combinatoire définit une séquence de nombres produits par le géné- 
rateur dont chacun constitue le code d’une des microinstructions. 
Suivant le code de l’instruction appliquée, le circuit de commande 
détermine la longueur et la composition de la séquence de nombres 
produits par le générateur, c’est-à-dire le nombre et la nature des 
microinstructions nécessaires à l’exécution d’une instruction donnée. 
Les microinstructions formées sont envoyées aux organes correspon- 


1) Dans les microprocesseurs modernes le décodeur est souvent remplacé 
par une matrice logique programmable ($ 3.3). 
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dants du microprocesseur qui effectuent des opérations voulues sur 
les données introduites. 

Un signal appliqué au compteur. de cycles depuis le décodeur déter- 
mine le nombre de cycles de base exigés pour la réalisation d'une ins- 
truction. Au bout du nombre exigé de cycles le compteur fournit le 
signal $ de fin d'exécution de l'instruction, qui autorise le passage à 
une instruction suivante du programme dont le code est rangé dans 
une des cellules de la mémoire. L'adresse de cette cellule se détermi- 
ne par le nombre contenu dans le compteur d'instructions (compteur 
ordinal). Lors de la marche normale d'exécution du programme l’ins- 
truction suivante est rangée dans une cellule dont l’adresse est d'une 
unité supérieure à l'adresse de l'instruction précédente. Dans ce cas 
l'adresse de l'instruction suivante est formée en ajoutant un 1 au 
contenu du compteur d'instructions. Lors de l'exécution des instruc- 
tions de sauts conditionnels et inconditionnels la marche normale 
d'exécution du programme est troublée. Dans ces cas, le circuit de 
commande du compteur d'instructions détermine son contenu (adres- 
se de l'instruction suivante) suivant le code de l'instruction pré- 
cédente (signaux depuis le décodeur) et le résultat de son exécution 
(signaux Ÿ depuis l'unité arithmétique et logique ou depuis d’autres 
organes fonctionnels). Les signaux X introduits dans le microproces- 
seur depuis les périphériques peuvent exiger d'interrompre l’exécu- 
tion d'un programme et de passer à la réalisation d’un autre program- 
me. Ainsi, les signaux X influent eux aussi sur la formation de mi- 
croinstructions et sur le choix de l'instruction suivante. 

Dans les microprocesseurs du premier type le bloc de commande à 
programme et les blocs fonctionnels qui effectuent des opérations 
sur les données introduites sont placés sur une même puce. Un tel 
microprocesseur représente une unité de traitement d’information 
terminée au point de vue fonction et construction qui peut être uti- 
lisée comme processeur dans les systèmes numériques de petite et 
moyenne complexité. 

Les microprocesseurs du second type exécutent un jeu de plusieurs 
dizaines ou centaines de microinstructions (le plus souvent 64 à 
256). De tels microprocesseurs ne peuvent être utilisés que dans le 
cas où le programme de travail est donné par une suite de microins- 
tructions. La réalisation d’une instruction exigeant d'effectuer en 
moyenne » à 10 microinstructions, le nombre de microprogrammes est 
supérieur approximativement d’un ordre de grandeur à celui de pro- 
grammes correspondants. L'établissement et la mise au point des 
microprogrammes nécessitent donc beaucoup de temps. En général, 
lorsqu'on utilise un microprocesseur du second type, le programme 
est mis sous forme de microprogrammes automatiquement à l'aide 
d'un dispositif de commande à microprogrammation qui est réalisé au 
moyen d'un circuit LSI spécialisé ou de plusieurs microcircuits com- 
binatoires et séquentiels. 

La structure générale des unités de commande à microprogramma- 
tion est représentée sur la fig. 8.1, b. Les codes de toutes les microins- 


tructions sont stockés dans la ROM de microinstructions. La sélec- 
tion d'une microinstruction désirée se fait d'après son adresse qui est 
composée par un circuit de formation d'adresse de microinstructions 
dont les fonctions dans le microprocesseur sont généralement remplies 
par une matrice logique programmable. Suivant le code de l'instruc- 
tion arrivée, stocké dans le registre d'instructions, le circuit forme 
l'adresse de la première de la suite de microinstructions qui assure 
la réalisation de l'instruction introduite. La microinstruction lue 
dans la ROM est rangée dans le registre de microinstructions pour être 
transférée ensuite vers les organes et blocs fonctionnels correspon- 
dants. En même temps, dans la ROM de commande d'adresse est 
sélectionnée une combinaison de signaux binaires de commande (code 
de commande) qui est introduite dans le circuit de formation d'adres- 
se. Ce dernier fournit à sa sortie l'adresse de la microinstruction sui- 
vante. Cette adresse et donc la suite de microinstructions peuvent 
être modifiées sous l'effet des signaux À venant des périphériques et 
suivant les résultats de l'exécution de la microinstruction précéden- 
te, c'est-à-dire sous l'effet des signaux Ÿ. Pour la sélection de l’ins- 
truction suivante on forme aussi des microinstructions nécessaires 
d’après lesquelles les blocs fonctionnels forment l’adresse de la nou- 
velle instruction. 

La réalisation d’une unité de commande à microprogrammation 
exige d'utiliser des mémoires ROM de grande capacité. C'est pour- 
quoi on fait appel le plus souvent à des ROM ou à des matrices logi- 
ques programmables construites sous forme de microcircuits distincts 
(v. $ 3.3 et 7.7) en réalisant les autres organes faisant partie du bloc 
de commande (fig. 8.1, b) sous forme d’un circuit LST spécialisé 
effectuant les fonctions de l'unité de commande à microprogramma- 
tion. Ainsi, le microprocesseur du second type ne contient que des 
blocs opérationnels principaux à petite longueur du mot alors que 
le dispositif de commande à programme est réalisé au moyen d'un 
circuit LSI spécialisé et de ROM (ou de ROM reprogrammables). 
La réalisation de processeurs utilisés dans les systèmes numériques 
nécessite des circuits LSI de plusieurs types : microprocesseurs. ROM 
(ou matrices logiques programmables), unités de commande à micro- 
programmation. Les circuits LSI de tels microprocesseurs et dispo- 
sitifs de commande contiennent généralement plusieurs centaines 
(jusqu’à 10%) éléments, c'est-à-dire se caractérisent par un plus fai- 
ble niveau d'intégration que les microprocesseurs du premier type. 

Le principal avantage des microprocesseurs à unité de commande 
à microprogrammation réside dans la possibilité de modifier le jeu 
d'instructions à exécuter, ce qu’on obtient en changeant ou en repro- 
grammant la ROM de microinstructions et la ROM de commande 
d'adresse. En faisant appel aux microprocesseurs du second type et 
aux unités de commande à microprogrammation, on peut donc réa- 
liser des systèmes numériques pouvant exécuter n'importe quel 
jeu d'instructions, qui est le plus commode pour la résolution des 
problèmes concrets. Dans les microprocesseurs du premier type le jeu 
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d'instructions réalisables est fixé, c'est-à-dire le plus efficace pour 
la résolution des problèmes d’une seule classe déterminée. 

Longueur du mot et volume de la mémoire adressable. — Une 
des caractéristiques essentielles du microprocesseur est la longueur 
du mot des opérandes traités, qui se détermine par la longueur du 
mot des organes fonctionnels principaux : unité arithmélique et lo- 
gique, registres et autres. L'augmentation de la longueur du mot des 
organes fonctionnels est limitée par la surface de la puce de sorte que 
les microprocesseurs modernes sont tout au plus à 16 bits. Suivant 
le mode de traitement des opérandes à plusieurs bits on distingue les 
microprocesseurs à longueur du mot fire et les microprocesseurs à 
longueur du motezxtensible. Les microprocesseurs du premier type qui 
exécutent un jeu d'instructions fixe sont à longueur du mot fixe (gé- 
néralement 8 ou 16 bits). Les opérandes à grande longueur du mot sont 
traités avec un tel microprocesseur par parties, le plus souvent par 
octets !). Le traitement des octets se fait séquentiollement. ce qui 
fait décroître notablement la rapidité de fonctionnement dans le cas 
des opérandes à plusieurs bits. Les microprocesseurs à longueur du 
mot croissante ?) comportent le plus souvent 2 ou 4 bits. Pour le 
traitement des opérandes à grande nombre de bits on met en parallè- 
le plusieurs microprocesseurs et on assure le transfert des signaux de 
report qui résultent de l'exécution des opérations arithmétiques. des 
signaux de décalage des opérandes et d’autres signaux nécessaires. 
Un tel système fonctionne comme un unique microprocesseur à grand 
nombre de bits. Les microprocesseurs à longueur du mot croissante 
sont généralement commandés par microprogrammes. 

La longueur du mot des adresses des opérandes formées par le 
microprocesseur détermine le volume utilisable (adressable) de la mé- 
moire. Dans les microprocesseurs à longueur du mot fixe les adresses 
des opérandes comportent ordinairement 16 bits. ce qui permet d'u- 
tiliser des mémoires de capacité égale à 216 — 64 K-octets. Dans le 
cas des microprocesseurs à longueur du mot extensible le nombre de 
bits de l’adresse et des opérandes est porté à la valeur voulue n;, 
par le montage en parallèle de plusieurs microprocesseurs. La capa- 
cité d’adressage de la mémoire s'accroît en conséquence jusqu'à 2" 
octets. 

Vitesse de fonctionnement et éléments de base. — La vitesse de 
calcul d’un microprocesseur se détermine par le temps moyen d’exé- 
cution des instructions ou des microinstructions. Les microproces- 
seurs étant des dispositifs synchrones, il est commode d'évaluer leur 
rapidité à partir de la période 7 des signaux d'horloge. Etant donné 
que l'exécution d'une microinstruction exige généralement 1 ou 
2 cycles de base (périodes des signaux d'horloge) et la réalisation 
d’une instruction exige en moyenne 5 à 10 microinstructions, les 
microprocesseurs du premier type effectuent 1/(10 à 20)7c instruc- 


1) Un octet comporte 8 bits. 
2) De tels microprocesseurs sont parfois appelés sections à microprocesseur. 
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tions par secondeet les microprocesseurs du second type 1/(1 à 2) Ze 
microinstructions par seconde. 

Le choix de la valeur de T< se détermine par la rapidité des éle- 
ments à partir desquels est réalisé le microprocesseur. La valeur 


TTL Schottky 
n—MOS. CMOS, À L 


0,01 0,03 0,1 0,3 1 3 IC 30 fn. MHz 


Fig. 8.2. Eléments de base des circuits LSI des microprocesseurs 


minimale de la période des signaux d'horloge Te mn = (10 à 
20) tha. où ta est le temps de propagation par élément. Les portes 
logiques en technologie TTL, I*L, ECL, MOS et CMOS qui servent 
de base pour la réalisation des microprocesseurs modernes ont été 
étudiées en détail dans le chap. 2. Les domaines d'emploi de ces 
éléments en fonction de la fréquence limite de fonctionnement fra, 
sont indiqués à la fig. 8.2. 

Chacun des éléments logiques eXaminés présentant certains avan- 
tages aussi bien que certains inconvénients (v. chap. 2), ils trouvent 
tous des applications dans les divers types de microprocesseurs mo- 
dernes utilisés dans les équipements électroniques destinés à divers 
usages. La plupart des microprocesseurs à 8 et à 16 bits utilisant des 
mots à longueur fixe et un jeu d'instructions fixe font appel à des élé- 
ments dynamiques conçus avec des transistors MOS à canal n. Les 
microprocesseurs rapides à longueur du mot extensible recourent à 
des éléments ECL et TTL à diodes Schottky. Les microprocesseurs 
spécialisés de vitesse moyenne à faible consommation sont conçus 
avec des éléments I*L et CMOS. Les microprocesseurs peu rapides 
utilisent des éléments à transistors MOS à canal p dont la simplicité 
relative de fabrication assure un prix minimal des microcircuits. Le 
perfectionnement continu de la technologie et des schémas fait croître 
la rapidité de fonctionnement des éléments si bien que les frontières 
entre leurs domaines d'emploi indiquées sur la fig. 8.2 se déplacent 
avec le temps vers des fréquences plus élevées. 


$ S.2. Microprocesseurs à jeu d'instructions fixe 
et à longueur du mot fixe 


Nous allons décrire la structure et le principe de fonctionnement 
des microprocesseurs de cette classe sur l’exemple d’un microproces- 
seur type 8 bits. 

Structure d’un microprocesseur. — La structure générale d’un 
microprocesseur (fig. 8.3) !) est analogue à celle d’un calculateur élec- 
tronique (v. fig. 1.3) puisqu'elle contient elle aussi des dispositifs 


1) La structure considérée du microprocesseur est voisine de celle des micro- 
processeurs bien connus 8080 ct 8085 de INTEL. 
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(unités) opérationnel, de commande, de mémoire, d’entrée-sortie 
(CO, UC. UM. UES) dont les fonctions sont remplies respectivement 
par l'unité arithmétique et logique, le bloc de commande, les regis- 
tres et les buffers assurant l'entrée et la sortie de l'information. Les 
schémas des principaux organes et blocs entrant dans la composition 
d'un microprocesseur ont été étudiés aux chap. 2 à 6, de sorte que dans 
le présent paragraphe nous pouvons limiter les descriptions à celles du 
principe de fonctionnement de l’ensemble du microprocesseur. 


Bus de données (D) 


Bus interne. t 


s 
ÈS 
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DE 
Bloc de d'instructions 
logique JT 
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Bloc de commande : 


1 VU 


X: ÿ! X: X; Y: X4 Y; X« Y: Xe 


” Bus d'adresse (A) 


Fig. 8.3. Structure d'un microprocesseur à jeu d'instructions fixe 


Les instructions et les données sont introduites dans le micropro- 
cesseur à travers le registre tampon depuis le bus de données !) 8 
bits (D) qui sert de bus d'échange d'information entre le microproces- 
seur et les autres organes du système numérique. Les données en 
provenance du microprocesseur sont transmises dans le bus D à tra- 
vers le mème registre. Ainsi, le registre tampon assure le transfert 
de l'information dans une de deux directions possibles dont le choix 
se détermine par des signaux fournis par le bloc de commande. 

L’échange d'information entre les organes et blocs du micropro- 
cesseur s'effectue par un bus interne à 8 bits. La transmission des 

1) On entend par bus un ensemble de lignes de liaison servant à transmettre 
des ou des données à plusieurs bits, chacune d'elles transmettant 
un il. 
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instructions est séparée dans le temps de celle des données. L'instruc- 
tion à 8 bits introduite est rangée dans le registre d'instructions et 
y est conservée pendant toute la durée de son exécution. Le bloc de 
commande dont la structure est indiquée à la fig. 8.1. a, produit une 
séquence appropriée de signaux de commande (de microordres) qui 
assurent l'exécution des microopérations nécessaires par les autres 
organes et blocs du microprocesseur. 

L'unité opérationnelle principale est l’unité arithmétique et lo- 
gique ($ 3.3) qui exécute un jeu déterminé d'opérations arithmétiques 
et logiques sur des opérandes à 8 bits dont un est introduit dans cette 
unité à travers un registre intermédiaire depuis un registre spécial 
appelé accumulateur. Le résultat de l'opération effectuée par l'UAL 
est rangé lui aussi dans l’accumulateur. Le second opérande peut 
provenir de différentes sources: du registre tampon, d'un des regis- 
tres d'usage général (RUG), à travers le registre de travail. L'UAL 
comporte un bloc supplémentaire dit de logique décimale à l'aide du- 
quel sont exécutées les opérations sur les nombres décimaux codés 
binaires ($ 1.1). Chaque tétrade (quatre bits) des nombres introduits 
dans l’ÜAL représente un rang du nombre décimal. 

Suivant les résultats d’une opération exécutée par l'UAL est 
chargé le registre d'indices (drapeau). Chaque bascule de ce registre 
est mise à un état déterminé (0 ou 1) suivant que le résultat d'une opé- 
ration est un nombre positif. négatif !) ou nul et qu’il existe ou non 
un report du poids plus fort, etc. 

La mémoire interne opérationnelle du microprocesseur dans la- 
quelle sont stockés les données à traiter et les résultats intermédiai- 
res est constituée par des registres d'usage général (RUG) de 8 bits. 
Ils sont réunis en un bloc unique avec le décodeur, qui assure la sé- 
lection de tel ou tel registre suivant les signaux venant du bloc de 
commande, et avec un buffer bidirectionnel, qui détermine Île mode 
de fonctionnement de chaque registre : la réception de l’information 
ou son transfert vers le bus interne. La capacité de la mémoire inter- 
ne (le nombre de registres d'usage général multiplié par leur nombre 
de bits) est un des paramètres essentiels du microprocesseur. L'aug- 
mentation de la capacité de la mémoire interne permet de réduire 
le nombre d'accès à la RAM externe, ce qui accélère le traitement de 
l'information “) et rend plus facile la programmation des problèmes. 
C'est pourquoi le nombre de registres d'usage général augmente avec 
le perfectionnement des microprocesseurs et atteint dans certains cas 
64. Le nombre typique de ces registres est de 8 à 16, ce qui correspond 
à une capacité de la mémoire interne de 64 à 128 bits. 

Le compteur d'instructions (que l’on appelle aussi compteur ordinal) 
contient l'adresse de la cellule de la RAM dans laquelle est enregis- 
trée l'instruction suivante à exécuter. Les instructions d’un même 


1) Le signe se détermine par la valeur du bit de poids plus fort (bit «le signe) 
du résultat ($ 1.1). 

2) Le temps d'accès à la mémoire interne du microprocesseur est inférieur 
d’à peu près un ordre de grandeur au temps d'accès aux RAM externes. 
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programme sont généralement rangées dans les cellules successives 
de la RAM. si bien que le passage à l'instruction suivante ou le re- 
tour à l'instruction précédente s'effectuent en augmentant ou en di- 
minuant d'une unité le contenu du compteur. Cette opération est 
exécutée au signal fourni par le bloc de commande à l’aide du 
circuit addition-soustraction de 1 (+1). L'exécution de certaines ins- 
tructions exige de modifier l’ordre normal de leur suite, c’est-à-dire 
de passer à une instruction qui est rangée non dans la cellule suivan- 
te mais dans une autre cellule quelconque de la mémoire. Pour réa- 
liser un tel saut on range dans le compteur d'instructions, par des 
signaux du bloc de commande, soit le contenu de RUG quelconques, 
soit le nombre (adresse) venant du bus externe à travers le registre 
tampon. C’est ainsi qu’on prescrit l’adresse d’une nouvelle instruc- 
tion à l'exécution de laquelle doit passer le microprocesseur. 

Les adresses auxquelles les instructions ou les données sont lues 
ou écrites dans la RAM externe sont déterminées par le contenu du 
registre d'adresse qui les transfère vers le bus d’adresse À. Pour aug- 
menter la capacité de la mémoire adressable il faut élever le nombre 
de bits du registre d'adresse et du bus d'adresse. Actuellement, le nom- 
bre de leurs bits est en général égal à 16 et plus suivant les signaux 
du bloc de commande. Dans le registre d'adresse on peut ranger soit 
le contenu du registre d'instructions, soit celui des RUG, soit enfin 
un nombre venant à travers le registre tampon depuis le bus D. 
C'est ainsi que l’on assure l’adressage de toute cellule donnée de la 
RAM externe. 

En plus des instructions et des signaux d'horloge C, le bloc de com- 
mande reçoit des signaux Ÿ,, Ÿ.,.... en provenance des autres dis- 
positifs du système numérique : RAM, UES, etc. Ces signaux indi- 
quent qu'un dispositif ou un autre est prèt à recevoir l'information 
en provenance du microprocesseur ou à la restituer. Certains de 
ces signaux (signaux d'interruption) demandent d'interrompre 
l'exécution par le microprocesseur du programme principal 
et de passer au régime d'attente ou de traitement de l'information 
d'apres un autre programme, programme de traitement des interrup- 
tions. Dans ce cas, le numéro de la dernière instruction exécutée du 
programme principal (c’est-à-dire le contenu du compteur d'instruc- 
tions) et les résultats intermédiaires stockés dans l’accumulateur, 
dans le registre d'indices et dans les RUG sont transférés dans une 
région spéciale de la mémoire appelée mémoire à pile !). L'adresse 
de la première cellule de la mémoire à pile est chargée dans un regis- 
tre spécial appelé indicateur de pile. 

Au retour à l'exécution du programme principal (après le traite- 
ment de l'interruption), l’adresse stockée dans l’indicateur de pile 


1) On appelle mémoire à pile où à empilement une mémoire dont les cellules 
sont chargées successivement, l’une après l’autre, de même que dans un registre 
à décalage. D'une manière analogue, la lecture de cette mémoire se fait cellule 
par cellule. Pour l'accès à une mémoire à pile il suffit d'indiquer l'adresse de sa 
première cellule. 
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est transférée à travers le registre d'adresse dans le bus À, alors que 
le contenu du compteur d'instructions, de l’accumulateur, du registre 
d'indices et des RUG est séquentiellement extrait de la mémoire à 
pile et renvoyé dans le microprocesseur. Après cela le microprocesseur 
est prêt à continuer le travail. En outre, le bloc de commande produit 
des signaux de commande supplémentaires X,, X,.... pour les dis- 
positifs périphériques qui indiquent que le microprocesseur est prèt 
à la réception ou à la restitution de l'information, au traitement des 
interruptions et à d'autres opérations. 

La réalisation d’un microprocesseur affectant une telle structure 
nécessite plusieurs milliers d'éléments logiques. Si l’on utilise des 
éléments dynamiques à transistors MOS à canal n, la surface occupée 
par le microprocesseur sur la puce est de l’ordre de 20 mm*. Le micro- 
processeur est placé dans un boîtier à 40 ou 48 broches. 

Jeu d'instructions. — L'instruction envoyée au microproces- 
seur indique le type d'opération à exécuter et les adresses des opé- 
randes. Comme le bus externe du microprocesseur considéré est à 
8 bits. les instructions comportent 1, 2 ou 3 octets introduits l’un 
après l’autre dans le microprocesseur. Le premier octet (/,) contient 
le code de l'opération. et les deux autres (2, et B3). les adresses ou 
les opérandes. Les instructions réalisées par le microprocesseur peu- 
vent ètre classées en plusieurs groupes. 

Les instructions d'opérations des registres sont effectuées sur le 
contenu de l’accumulateur et (ou) d’un des RUÜG dont le numéro 
(adresse) est contenu dans le code d'opération (3,). Ce sont les opé- 
rations d'inversion, de décalage vers la gauche ou vers la droite, 
d’adjonction ou de soustraction de { ainsi que les opérations arithmé- 
tiques et logiques sur le contenu de l'accumulateur et d'un RUG 
donne. 

Les opérations de transfert des données entre le bus, les registres et 
la RAM externe: l’adresse (à 16 bits) d’une cellule de RAM externe 
est donnée par le contenu des octets (2.,) et (Z:) de l'instruction ou 
par le contenu des registres. Les opérations possibles sont les suivan- 
tes : le transfert de l'information entre deux registres, l'écriture des 
octets (2.) et (B3) dans deux RUG. l'échange d’information (récep- 
tion et extraction) entre une cellule de RAM et l’accumulateur ou 
un RUG. 

Les opérations arithmétiques et logiques sur deux opérandes dont 
l’un est contenu dans l’accumulateur et l’autre vient du bus D [octet 
(B.)1 ou de la cellule de mémoire dont l’adresse est donnée par le 
contenu de deux RU (16 bits). Ces opérations sont cffectuées 
dans l'unité arithmétique et logique qui exécutent les opé- 
rations arithmétiques: addition et soustraction des nombres bi- 
naires et décimaux codés binaires, comparaison de nombres et les 
opérations logiques: disjonction, conjonction, inversion, OÙ Exclu- 
sif et autres. Le résultat de l'opération est rangé dans l’accumulateur 
ou dans la cellule choisie de la mémoire. 

Les sauts conditionnels et inconditionnels prévus par le programme 
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sont effectués en changeant le contenu du compteur d'instructions. 
Dans le cas d’un saut inconditionnel les octets (B.) et (B:3) de l'ins- 
truction arrivée indiquent l'adresse de la cellule de RAM dans laquel- 
le est enregistrée l'instruction suivante à exécuter. Ces octets sont 
chargés dans le compteur d'instructions et, à la sélection de l'ins- 
truction suivante. sont transférés dans le registre d’adresse et de- 
puis ce dernier vers le bus À. Lors des sauts conditionnels l'enregis- 
trement des octets (B.) et (B;,) dans le compteur d'instructions est 
conditionné par l’état d’une des bascules du registre d'indices (dra- 
peau), c’est-à-dire par le résultat de l'opération précédente qui 
détermine l’état de cette bascule. Si la condition donnée n'est pas 
satisfaite (la bascule est à l’état opposé), le contenu du compteur 
d'instructions augmente d’une unité, c’est-à-dire que l'ordre nor- 
mal d'exécution des instructions continue. 

Les appels de sous-programme (conditionnels et inconditionnels) 
s'effectuent de même que les sauts ordinaires, mais le contenu du 
compteur d'instructions (l'adresse de l’instruction exécutée du pro- 
gramme principal) est enregistré dans ce cas dans la mémoire à pile 
dont l'adresse de la première cellule est donnée par le registre-indi- 
cateur de pile. En utilisant des instructions spéciales, on peut égale- 
ment transférer dans la mémoire à pile le contenu de l'accumulateur. 
du drapeau et des registres d'usage général. Le sous-programme une 
fois accompli. les instructions de retour (conditionnels ou incondi- 
tionnels) assurent l'exécution de l'opération inverse, à savoir le char- 
gement du compteur d'instructions, de l’accumulateur, etc.. depuis 
la mémoire à pile et la reprise du programme principal. 

Les opérations d'entrée-sortie de l'information par les périphériques 
sont exécutées à l’aide d'instructions spéciales qui font passer le 
contenu de l’octet (/.) dans le bus d’adresse en indiquant le numéro 
(adresse) du périphérique correspondant. L'introduction des données 
dans l’accumulateur du microprocesseur et leur sortie s'effectuent à 
l’aide du bus externe. 

En plus des opérations énumérées plus haut, les microprocesseurs 
accomplissent souvent des opérations supplémentaires, par 
exemple. la conversion du contenu de l'accumulateur en code 
décimal codé binaire, l’addition arithmétique du contenu de deux 
paires de RÜG (c’est-à-dire l’addition de nombres à 16 bits) et 
autres. Pour rendre plus commode la programmation du travail du 
microprocesseur on attribue à chaque instruction une désignation con- 
ventionnelle (code mnémonique) composée de 3 ou 4 lettres latines qui 
indiquent en abrégé la nomination anglaise des opérations. Par exem- 
ple, ADD (addition) désigne l'addition arithmétique; SUB (sub- 
traction), la soustraction; STA (storage accumulator), l'écriture 
(l'emmagasinage) dans l’accumulateur des données en provenance du 
bus externe, etc. 

Une partie considérable du jeu d'instructions des microproces- 
seurs est constituée par des instructions relativement simples utilisées 
dans les calculateurs électroniques modernes. Ce. jeu s’avère suffi- 
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sant pour la résolution de nombreux problèmes que posent la gestion 
de systèmes distincts, la commande de processus technologi- 
ques et le traitement des informations relativement peu volumi- 
neuses. 

Exécution des opérations. — Les microprocesseurs et les systè- 
mes numériques à microprocesseurs présentent une structure en bus 
(v. $ 1.3) dans laquelle la transmission des données et celle des ins- 
tructions par un bus commun sont séparées dans le temps. Dans ce 
cas, l’exécution d’une instruction prend quelques cycles de base !). 
Chaque cycle se compose de plusieurs temps au cours desquels sont 
transmises les adresses et les données par des bus correspondants et 
élaborés des signaux de commande supplémentaires À, Y (v. fig. 
8.4). 

Au cours du premier cycle (fig. 8.4), l'instruction à exécuter est 
sélectionnée dans la RAM et enregistrée dans le microprocesseur 
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Fis. 8.4. Diagrammes temporels d’un cycle de base d'un microprocesseur 


(dans le registre d'instructions). Pendant le temps 1, le compteur 
d'instructions envoie dans le bus d'adresse l'adresse de la cellule 
de RAM dans laquelle est stockée l'instruction à exécuter. Il en 
résulte en sortie X, un signal de synchronisation X, = 1. En outre. 
au temps 1 de chaque cycle le microprocesseur transmet au bus D 
des signaux decommande qui déterminent le mode de fonctionnement 
des autres dispositifs du système. Le jeu de cessignaux constitue l’in- 
formation sur l’état du microprocesseur dans un cycle donné. Ces 
signaux déterminent l’accès du microprocesseur à la RAM ou aux 
périphériques d’entrée-sortie, le mode de fonctionnement de ces 
dispositifs : l'écriture (sortie) ou la lecture (entrée), indiquent la pré- 
sence ou l'absence d'adresses correspondantes sur le bus d'adresse, 


1) On appelle cycle de base l'intervalle de temps qui s’écoulc entre deux accès 
successifs à une RAM externe. 
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etc. Au temps 2 on vérifie si l’information est prête à être transmise 
au microprocesseur. Si c'est le cas, la RAM doit délivrer le signal 
« prêt » Ÿ, = 1. Si un tel signal n’est pas envoyé, le microprocesseur 
passe à l’attente et fournit un signal d'attente X, = 1. L'arrivée du 
signal Ÿ, = 1 provoque l'apparition du signal de réception de l'in- 
formation X;, = 1. Au temps 3 il se produit la réception de l’instruc- 
tion venant de la RAM par le bus D dans le registre d'instructions 
et la formation de la première microinstruction nécessaire . à sa 
réalisation. Au cours des temps 4, 5, etc., les instructions 
précédentes sont exécutées et les instructions suivantes sont 
formées. 

En plus des signaux énumérés plus haut, des signaux de commande 
supplémentaires nécessaires au travail du microprocesseur dans un 
système sont fournis aux autres entrées X et Ÿ. Le signal Y, — 1 
de remise à zéro du compteur d'instructions, introduit dans le micro- 
processeur depuis les périphériques, impose au compteur l’état 0 
au début du fonctionnement. Le signal X, = 1 de sortie des données 
est produit par le microprocesseur lorsqu'il délivre les données au 
bus commun. À l'apparition du signal Ÿ, = 1 d'interruption depuis 
les périphériques le microprocesseur cesse, après l'exécution de l’ins- 
truction suivante, le travail d’après le programme principal, pro- 
duit le signal X, — 1 d'autorisation d'interruption et passe ensuite à 
l'exécution du programme spécial de traitement de l'interruption. 
A l’arrivée du signal Ÿ, = 1 d'occupation du bus de données venant 
des périphériques le microprocesseur passe, après la fin du cycle sui- 
vant, au régime d'attente (X. = 1) et délivre le signal X4, == 1 de 
confirmation d'occupation. Dans ce cas, le bus de données est utilisé 
pour l’échange d’information entre les autres dispositifs du système 
(sans participation du microprocesseur) tant que Ÿ, = 1 est conser- 
vé. 

Si l'exécution d’une instruction exige la lecture ou l'écriture des 
données dans la RAM ou dans d’autres périphériques. un deuxième 
cycle de base est effectué qui se compose lui aussi de plusieurs temps 
au cours desquels l’adresse correspondante est transmise au bus d’a- 
dresse, les signaux de commande nécessaires X et Ÿ sont produits, les 
données sont délivrées ou reçues par le bus D. Dans le cas où l’exé- 
cution d’une instruction nécessite un double accès aux périphériques, 
par exemple, pour la lecture des données enregistrées dans la RAM 
et l’écriture des résultats dans la RAM, on effectue deux cycles addi- 
tionnels: un deuxième et un troisième. 

Ainsi, l’exécution des opérations par le microprocesseur prend gé- 
néralement de 1 à 3 cycles de base dont chacun comprend 4 ou 5 
(parfois un plus grand nombre) de temps. Ceci signifie que la durée 
moyenne d'exécution d’une opération est de l’ordre de 1076. Si 
la fréquence limite de fonctionnement du microprocesseur fmax = 
— 1/Tc = 1 MHz, une opération s'effectue en 5 à 15 us, ce qui assu- 
re une rapidité de fonctionnement de 1/7c — 100 000 opérations par 
seconde. 
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$ 8.3. Microprocesseurs à microprogrammation 
et à longueur du mot extensible 


Les microprocesseurs de cette classe exécutent un jeu déterminé 
de microinstructions. Pourtant l'élaboration des programmes de 
fonctionnement des microprocesseurs à partir des microinstructions 
exige beaucoup de travail. C'est pourquoi le programme est consti- 
tué le plus souvent par un jeu déterminé d'instructions qui sont con- 
verties en une séquence de microinstructions à l’aide du bloc de com- 
mande à microprogrammation (v. $ 8.1) comportant un circuit LSI 
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Fig. 8.5. Structure d’un microprocesseur à commande par microprogrammes 


spécial de commande à microprogrammation et des circuits LSI 
de mémoire morte. Le présent paragraphe se propose de décrire les 
structures et les fonctions d’un microprocesseur typique de cette 
classe et des circuits LSI de commande à microprogrammation. 
Structure et fonctions du microprocesseur. — La structure géné- 
rale d’un des types de multiprocesseurs de cette classe !) est représen- 
tée sur la fig. 8.5. Le microprocesseur comporte les principaux orga- 


1) Cette structure est voisine de celle du microprocesseur 3000 de INTEL. 
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nes et blocs fonctionnels pour l’exécution des opérations nécessaires 
sur les données ou les adresses : l’accumulateur, l'unité arithmétique 
et logique (UAL), le bloc de registres d'usage général (RUG). les 
multiplexeurs, les étages buffers qui effectuent les mêmes fonctions 
que dans les microprocesseurs de première classe ($ 8.2). La longueur 
du mot de ces organes et donc du microprocesseur est en général de 
4 bits (plus rarement de 2 ou 8 bits). Le décodeur de microinstruc- 
tions convertit le code de microinstruction S en un système de micro- 
ordres qui commandent le fonctionnement de tous les autres organes 
du microprocesseur. 

Les données à traiter sont transmises depuis la RAM par le bus 
M. Les données en provenance des périphériques sont transmises par 
le bus supplémentaire L. Les opérandes sont envoyés dans l'UAL 
à travers deux multiplexeurs qui assurent, suivant la microinstruc- 
tion reçue, la sélection de la source de données: les bus 7 ou L, 
l’accumulateur ou un des registres d'usage général. L’UAL comporte 
des entrées et des sorties pour la réception et la livraison de signaux 
de report Co, C, qui apparaissent lors des opérations arithmétiques ou 
lors des décalages. Le résultat d’une opération effectuée par l’UAL. 
est rangé dans l’accumulateur ou dans le registre d’adresse pour être 
transféré ensuite à travers les étages buffers vers le bus de données. 
D ou vers le bus d’adresse À. 

Le microprocesseur considéré exécute un jeu d'opérations arith- 
métiques et logiques, le décalage vers la gauche ou vers la droite, 
l'échange de données entre les divers bus et les registres. Les micro- 
instructions étant effectuées tant sur les données que sur les adres- 
ses, le microprocesseur forme également, suivant les microinstruc- 
tions venant du bloc de commande à microprogrammation, l’adresse de 
l'instruction suivante à accomplir. 

La structure du microprocesseur pouvant réaliser ces fonctions 
comporte plusieurs centaines d'éléments logiques. Dans les systèmes 
réalisés à base de tels microprocesseurs le nombre de circuits LSI 
et donc de connexions entre ces circuits est nettement beaucoup plus 
grand que dans les systèmes utilisant les microprocesseurs exécutant 
un jeu d'instructions. C’est pourquoi les éléments de base avec les- 
quels sont conçus les microprocesseurs à commande à microprogram- 
mation sont le plus souvent TTL à diodes Schottky ou ECL qui assu- 
rent une rapidité suffisamment haute lors du fonctionnement sur des 
lignes de transmission externes. Dans le cas où les circuits LSI 
du microprocesseur font appel à des éléments I*L ou CMOS, les si- 
gnaux sont transmis vers les lignes externes par l'intermédiaire d'élé- 
ments tampons intermédiaires réalisés en technologie TTL. En cas 
d'emploi d'éléments rapides (TTL'S, ECL), les microprocesseurs de 
ce type ont la fréquence limite de fonctionnement fm,x — 10 à 
20 MHz et plus, ce qui assure une vitesse d'exécution jusqu'à 107 
microopérations/seconde et plus. 

Structure et fonctions du bloc de commande à microprogramma- 
tion. — L'ensemble de ce bloc comprend un circuit LSI de commande 
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à microprogrammation !) (fig. 8.6, a), dont le principe de fonctionne- 
ment a été décrit au $ 8.1, et un ou plusieurs circuits LSI de ROM. 

L'organe principal du circuit de commande à programmation est 
constitué par le formeur d'adresse de microinstruction. L'adresse est 
formée conformément au code de l'instruction À, à l'adresse précé- 
demment formée de la microinstruction à exécuter et aux signaux de 
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Fig. 8.6. Structure d’un circuit LSI de commande par microprogrammes 


commande Z en provenance de la ROM de commande de sélection 
d'adresse. L'adresse de microinstruction est rangée dans le registre 
d'adresse ; au cours du temps suivant, elle est envoyée à travers les 
buffers aux entrées de la ROM de microinstructions et de la ROM 
de commande de sélection d'adresse de la microinstruction suivante. 
Les microinstructions sont appliquées depuis la sortie de la ROM aux 
entrées $ du microprocesseur. 

La ROM (v.$ 7.7) est réalisée sous la forme d’une matrice rectan- 
gulaire de cellules mémoires dont les adresses sont données par les 
numéros de la rangée et de la colonne à l'intersection desquelles se 
situe la cellule sélectionnée (fig. 8.6, b). Les adresses des cellules for- 
mées par le circuit LSI de commande représentent donc l'ensemble 
des numéros de la rangée et de la ligne. L'adresse de la microinstruc- 
tion suivante se forme par modification de l'adresse précédente 
dans laquelle on change une partie de bits. Les modifications de 
l'adresse sont déterminées par une combinaison de signaux de com- 


1) Parfois cette structure est réalisée avec plusieurs circuits LSI ou MSI. 
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mande Z. Différentes variantes de modification de l’adresse sont 
possibles, les nouveaux numéros de la rangée ou de la colonne sont 
donnés soit par les valeurs des signaux Z, soit par des bits déterminés 
de l'instruction À reçue. La fig. 8.6, b montre à titre d'exemple les 
cellules hachurées qui peuvent être adressées en cas de changement 
du numéro de la rangée ou de la colonne. 

Le circuit LSI de commande assure également la réalisation des 
sauts conditionnels lors de l’exécution des instructions déterminées. 
Dans ce cas, la condition suivant laquelle est donné le numéro de la 
rangée ou de la colonne est la signification d’un des bits du registre 
d'indices (drapeau). L'état du registre est déterminé par les signaux 
F issus du microprocesseur, par exemple, par le signal de report. par 
la valeur du bit de poids plus fort (de signe) du nombre obtenu dans 
l'UAL., etc. Le contenu de tout bit du registre £ peut être fourni à la 
sortie du circuit LSI de commande et envoyé dans le microprocesseur 
comme, par exemple, un signal de report C,. L'introduction des in- 
dices dans le registre et leur prélèvement sont commandés par des si- 
gnaux supplémentaires Y. 

La réalisation de la structure du circuit LSI de commande que 
nous venons de décrire nécessite plusieurs centaines d'éléments logi- 
ques. Ce circuit est généralement conçu avec des éléments TTL à 
diodes Schottky, ECL et plus rarement avec des éléments I°L. 


$ 8.4. Microordinateurs et ensembles à microprocesseurs 


Les microprocesseurs servent de base pour la réalisation de systè- 
mes numériques destinés aux usages les plus variés, à partir des con- 
trôleurs les plus simples jusqu'aux microordinateurs. 

On appelle microordinateur un ordinateur construit avec un micro- 
processeur comme unité arithmétique et logique. En plus du micro- 
processeur, un microordinateur comporte une mémoire vive à semi- 
conducteurs, des circuits pour la liaison avec les périphériques (inter- 
faces d’entrée-sortie) et dans certains cas, aussi un pupitre de com- 
mande et une source d'alimentation !). Le microordinateur affecte 
la structure en bus (v. $ 1.3) et correspond d’après ses fonctions à des 
calculateurs électroniques modernes de petite taille, mais il en diffè- 
re par des dimensions beaucoup plus petites, une économie plus éle- 
vée et un prix relativement bas. 

On appelle contrôleur un dispositif destiné à la commande d'un 
objet autonome suivant un algorithme donné. Dans la classe de con- 
trôleurs sont rangés de nombreux dispositifs numériques destinés à 
la commande des objets industriels (par exemple, des machines-ou- 
tils à commande numérique) et des processus, des automatismes à 
seuil, des appareils de mesure et de contrôle, des dispositifs autono- 


é, Dans le cas où les microordinateurs sont incorporés à des systèmes plus 
complexes, ils ne possèdent généralement pas de pupitre de commande et de 
source d'alimentation distincts. 
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mes d'entrée, de sortie et de stockage de l’information (displays, mé- 
moires à bandes et disques magnétiques, imprimantes alphanuméri- 
ques) et autres. Le contrôleur constitue en fait un microordinateur 
spécialisé qui se caractérise par un jeu limité d'instructions exécutées 
(souvent spécialisées), par une commande plus simple et par l’emploi 
d’interfaces spéciales assurant des liaisons bilatérales efficaces avec 
des périphériques concrets. 

Les microordinateurs modernes sont réalisés soit sur 1 ou 2 pla- 
tines imprimées (microordinateurs monoplatine), soit sur une seule 
puce (microordinateurs monopuce). Dans un système monopuce, le 
microordinateur regroupe le microprocesseur, des mémoires RAM 
et ROM (parfois REPROM) et des circuits d’interfaçage. La densité 
d'intégration de tels circuits VLSI atteint 10% à 10° éléments. Pour- 
tant, les possibilités limitées de la technologie de fabrication des 
circuits intégrés ne permettent de réaliser à présent que des microor- 
dinateurs monopuces ayant une capacité interne de 4 à 16 K-bits. 
Dans un système monoplatine, le microordinateur contient plusieurs 
dizaines de circuits LSI et MSI. Une collection de circuits de micro- 
processeurs et d’autres microcircuits destinés à être utilisés pour la 
réalisation de microordinateurs, de contrôleurs et d’autres disposi- 
tifs numériques s'appelle ensemble à microprocesseurs. 

Composition des ensembles à microprocesseurs. — La nomencla- 
ture de ces ensembles comprend les microprocesseurs, les circuits 
LSI de commande à microprogrammation (pour les microprocesseurs 
exécutant un jeu de microinstructions), les circuits LSI de RAM, 
de ROM ou de REPROM ainsi que des circuits LSI et MSI spéciali- 
sés et auxiliaires ayant pour but d’améliorer les caractéristiques des 
microordinateurs. 

Au nombre de circuits LSI spécialisés on met des microproces- 
seurs spécialisés qui ne sont destinés, à la différence des microproces- 
seurs universels examinés précédemment, qu’à la réalisation d’un jeu 
relativement restreint de fonctions (d'instructions). Par exemple, 
les microprocesseurs arithmétiques ne servent qu'à l'exécution des opé- 
rations arithmétiques, y compris la multiplication et la division. 
Un microprocesseur à structure en bus assure la réception, le stockage 
et le transfert de l'information entre plusieurs bus, le contrôle de 
sa parité et certaines transformations simples, par exemple, l’inver- 
sion et la permutation des groupes de bits, etc. Les circuits LSI 
à commande à microprogrammation sont eux aussi des microproces- 
seurs spécialisés. Bien que ces fonctions puissent être assumées par 
des microprocesseurs universels ou par des circuits LSI standards, 
l'utilisation de microprocesseurs spécialisés permet d'augmenter de 
façon appréciable la vitesse d'exécution des microordinateurs lors 
de la résolution de certains problèmes [21]. Les circuits LSI spécia- 
lisés sont destinés à élargir les possibilités fonctionnelles des micro- 
ordinateurs et à rendre plus commode leur emploi. Ce sont par exem- 
ple les divers types de circuits d’interfaçage, les circuits de commande 
des interruptions et autres. 
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Les microcircuits exécutant les différentes fonctions auxiliaires 
sont les registres tampons, les transmetteurs-récepteurs entre les bus, 
les générateurs de signaux d'horloge, les formeurs de signaux de re- 
port, etc. 

Le registre tampon multimode (fig. 8.7, a) est largement utilisé 
pour l’échange de données entre le microordinateur et les périphéri- 
ques. Il comporte huit bascules D dont chacun assure le stockage 
d'un octet d’information, huit étages tampons (buffers) à trois états 


Fig. 8.7. Structures d’un registre tampon (a) et d’un transmetteur-récepteur 
de bus (b) 


et une bascule d'interrogation de bus. L'arrivée du signal de remise à 
zéro À — 1 fait passer toutes les bascules à l’état Q = 0. L'écriture 
ou la lecture de l'information se fait à l'apparition du signal d'accès 
au registre S,S, = 1. Le mode de fonctionnement du registre se dé- 
termine ici par le signal M. Pour M = 0, l'information est inscrite 
(D, à D;) dans le registre à l’arrivée du signal € — 1. Les buffers de 
sortie prennent dans ce cas le troisième état, c’est-à-dire deviennent 
isolés du bus. En même temps la bascule D à sortie Q@, passe à l’état 
@ = 1 en indiquant ainsi que le registre a reçu une information qui 
doit étre transmise au bus. Le signal Q@,; = 1 sert d'interrogation pour 
la libération du bus de sortie en vue de la transmission de l'informa- 
tion en provenance des sorties (F, à F;) du registre. Après la libéra- 
tion de ce bus, l’arrivée du signal M — 1 interdit la réception de l’in- 
formation dans le registre et autorise le prélèvement des données du 
registre à travers les buffers. La bascule d'interrogation revient à 
l’état initial Q@ = 0, c'est-à-dire que la demande de bus est annulée. 

Le registre tampon contient près de 50 éléments et est réalisé 
sous la forme d'un circuit MSI. Comme éléments de base on utilise le 
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plus souvent des éléments TTL à diodes Schottky, qui assurent une 
haute rapidité lors du fonctionnement sur une charge capacitive con- 
sidérable (ligne de transmission). 

Le transmetteur-récepteur de bus (fig. 8.7, b) sert à l'échange de 
données entre les bus et représente un commutateur qui relie entre 
eux le bus B par lequel l’information est reçue, le bus C vers lequel 
l'information est transmise et le bus D qui peut servir tant à la ré- 
ception qu'à la livraison de l’information. Pour la transmission de 
l'information on utilise des éléments TTL à trois états (v. fig. 2.10). 
Le mode de fonctionnement du transmetteur-récepteur est détermi- 
né par application des signaux de commande M,, M, : pour M,M, = 
— 00 l'information est transmise du bus B au bus D, pour M,M, = 
— 01 l'information est transférée du bus D au bus C, alors que pour 
les autres combinaisons de signaux de commande la transmission ne 
s'effectue pas et les éléments sont isolés des bus. Si l’on réunit les 
bus B et C, et le transmetteur-récepteur effectuera une transmission 
bilatérale des données entre deux bus B et D : soit de B vers D, soit 
en sens inverse. Le transmetteur-récepteur se réalise sous la forme 
d'un circuit MSI comportant de 10 à 20 éléments logiques et trans- 
met généralement 4 ou 8 bits des données. 

Le générateur de signaux d'horloge qui fait partie de certains systè- 
mes à microprocesseurs produit une séquence de signaux d'horloge 
de fréquence, de durée et d'amplitude désirées. Pour la synchronisa- 
tion des microprocesseurs construits avec des éléments MOS dynami- 
ques on utilise des séquences à deux ou à quatre phases. La stabilisa- 
tion de la fréquence de fonctionnement se fait à l'aide d’un quartz 
réalisé sous la forme d’un composant distinct (rapporté) et branché 
au microcircuit du générateur. 

En plus des circuits LSI et MSI énumérés les ensembles servant à 
la réalisation decertains microordinateurs comprennentdes décodeurs, 
des multiplexeurs, des démultiplexeurs, des circuits de contrôle de 
parité, des comparateurs et d’autres organes typiques fabriqués sous 
la forme de circuits MSI (v. chap. 3 et 5). 

Microordinateurs à base de microprocesseurs à jeu fixe d’instruc- 
tions. — La structure typique d’un microordinateur de cette classe est 
donnée sur la fig. 8.8. Le microprocesseur utilisé est celui décrit au $ 8.2. 
La RAM, la ROM et les périphériques sont branchés sur le bus de 
données D à travers des registres tampons. Le programme de travail 
du microordinateur est généralement rangé dans la RAM, alors que 
les sous-programmes standards distincts sont chargés dans la ROM 
ou dans la REPROM. Les données à traiter en provenance des péri- 
phériques sont soit introduites directement dans le microprocesseur, 
soit inscrites au préalable dans les RAM où sont stockés également 
les résultats intermédiaires et finaux du traitement. Les adresses 
des cellules de RAM et de ROM formées par le microprocesseur ou les 
numéros des périphériques adressés (pour l'écriture ou la lecture 
de l'information) sont envoyées dans le bus d'adresses. Selon 
l'adresse reçue, s'effectue l'accès à une instruction suivante du 
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programme ou aux données qui sont envoyées dans le microproces- 
seur pour le traitement (v. $ 8.2). Au temps 1 de chaque cycle le mi- 
croprocesseur fournit une information sur son état. Cette informa- 
tion est inscrite dans le registre de commande où elle est conservée 
jusqu'à la fin du cycle suivant. Les signaux Z issus des sorties de 
ce registre commandent le mode de fonctionnement des RAM, ROM 
et des périphériques. 

Par exemple, le signal Z, = 1 signifie la sortie des données du 
microprocesseur vers un périphérique, et le signal Z, — 1. l'entrée 


im 


lie j 


RER 
Em || : S> 
EQ POSE ETES 
mme 02 | RS À Eu SR 


Microprocesseur 


An 
[= 
© 
= 
[= 
3 
= 
= 
VU 
— 
= 
— 
mn 
CO 
nr) 


= 
2 
CE 
© 
= 
"1 
LL 2 
L_ A 
o 
x) 
= 


Signaux d'interruptions 


Generateur C 
de signaux 
d'horloge 


[] Quartz 


Fige 8.8. Structure d’un microordinateur à base de microprocesseur à jeu d'ins- 
tructions fixe 


des données depuis les périphériques. Les signaux Z, et Z., sont ap- 
pliqués aux entrées d'accès S, des registres tampons par l'intermé- 
diaire desquels sont branchés les périphériques. En même temps, 
le numéro du périphérique correspondant est transmis dans le bus. 
d'adresse. Le décodeur de périphériques élabore un deuxième signal 
d'accès S, pour le registre tampon correspondant. Son mode de 
fonctionnement est déterminé par le signal d'interrogation X, quiatta- 
que les entrées M des registres tampons. À l’étatinitial À, — M — 
— 0, ce qui signifie la réception par le registre des données 
en provenance de périphériques. Dans ce cas, la bascule d'interroga- 
tion du registre tampon sélectionné passe à l’état Q, — 1. Ce signal 
est introduit dans le microprocesseur à l’entrée Y’, en indiquant que 
l'information est prête à être introduite. Après cela le microproces- 
seur produit le signal de réception X;, = 1 qui est transmis à l'entrée: 
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M en autorisant le transfert dans le microprocesseur, par le bus D, 
des données contenues dans le registre tampon sélectionné. 

De la même façon, on effectue l’accès à des périphériques de sor- 
tie de l’information et, pour un signal de commande Z, = 1, égale- 
ment à la RAM ou à la ROM. Si un périphérique est capable de re- 
cevoir et de restituer l'information (par exemple, une mémoire ex- 
terne à bandes ou disques magnétiques), il est branché sur le bus de 
données à travers le transmetteur-récepteur de bus monté en commu- 
tateur bidirectionnel et deux registres tampons pour la réception et 
la sortie de l'information. 

Le générateur de signaux d'horloge produit des séquences d’im- 
pulsions nécessaires à la synchronisation du fonctionnement du mi- 
croprocesseur et des registres tampons. Les signaux Y, d’interrup- 
tions sont introduits dans le microprocesseur soit directement depuis 
les périphériques, soit par l'intermédiaire du bloc de traitement des 
interruptions qui établit l’ordre dans lequel les interruptions doivent 
être traitées. Un signal de réponse servant à l’autorisation de l’inter- 
ruption est envoyé au périphérique correspondant. 


Examinons à titre d'exemple l'exécution par le microordinateur de l’ins- 
truction suivante: « additionner le contenu de l’accumulateur et de la cellule 
de RAM à adresse donnée et conserver le résultat dans l’accumulateur ». L'ins- 
truction introduite contient 1 octet, l’adresse à 16 bits de la cellule de RAM 
où est stockée le deuxième opérande est rangée dans une paire déterminée de 
registres d'usage général (RUG). L’exécution de cette instruction prend deux 
cycles. Au cours du premier cycle l'instruction est sélectionnée et reçue. Au 
temps 1 l'adresse de la cellule, dont l'instruction est sélectionnée, est transmise 
du compteur d'instructions au bus d'adresses et des signaux X, — 1 d’inter- 
rogation et X4 = 1 d'horloge sont produits. En même temps, le microprocesseur 
‘envoie au registre de commande l'information sur l'exécution du premier cycle 
et la lecture de la RAM. Des signaux correspondants sont envoyés du registre 
à la RAM et aux autres dispositifs. Au cours du temps 2 on vérifie que les si- 
gnaux « prêt » Ÿ, = 1 sont appliqués aux entrées et que les signaux Y, = 1 d'in- 
terruption du programme venant des périphériques ou les signaux Y, — 1 
d’occupation par les périphériques du bus commun pour l'échange de données 
‘entre eux (sans participation du microprocesseur) sont absents. Si Y, — 1, 
Ya = Ÿ, = 0, le microprocesseur fournit un signal X, = 1 de réception. Dans 
ce cas au cours du temps 3 le premier octet (B,) est transmis, par le bus commun, 
de la RAM au microprocesseur et rangé dans le registre d'instructions. Le deu- 
xieme cycle est destiné à la sélection dans la RAM du deuxième opérande dont 
l'adresse vient du registre d’usage général et à l’exécution de l'addition. Dans 
ce cas, au temps { sont de nouveau produits les signaux X, et X, et l’informa- 
tion sur l'exécution du cycle de lecture de la RAM est introduite au registre de 
commande et par ce dernier à tous les autres dispositifs du microordinateur. 
Puis, au cours des temps 2 et 3, le deuxième opérande est transmis de la RAM 
au registre de travail du microprocesseur et, au cours du temps 4, est effectuée 
l'addition des opérandes dont le résultat est rangé dans l’accumulateur. En 
même temps, le contenu du compteur d'instructions du microprocesseur 
ç fig. 8.3) augmenté de 1 est envoyé au registre d'adresses en indiquant l’adresse 

e la cellule de RAM où sera sélectionnée l'instruction suivante à exécuter. On 
réalise de manière analogue toutes les instructions du programme stocké dans 
la RAM. 


Ün microordinateur utilise un circuit LS du microprocesseur, 
plusieurs circuits MST (registres, décodeurs, transmetteurs-récep- 
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teurs et autres) dont le nombre croît proportionnellement au nombre 
de périphériques utilisés et des circuits LSI de mémoire (RAM, ROM) 
dont le nombre dépend de la capacité exigée de la mémoire et de la 
capacité de chaque circuit LSI./Par exemple, pour réaliser un micro- 
ordinateur de 64 K-octets avec des circuits LSI de 4 K-bits chacun 
il faut mettre en œuvre 128 circuits LSI de mémoire. Si le nombre de 
périphériques est relativement petit (5 à 10) et la capacité de mémoire 
est relativement faible (plusieurs kilo-octets), le microordinateur 
peut être placé sur une seule platine imprimée commune ou réalisé 
sous la forme d’un seul circuit VLSI. Lorsque la capacité de la RAM 
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Fig. 8.9. Structure d'un microordinateur à base de microprocesseur à commande 
par microprogrammes 


est grande, cette mémoire est placée sur une platine distincte. Lors- 
que le nombre de périphériques utilisés est grand ou lorsque l’échan- 
ge d'information avec eux est complexe, les circuits d’interfaçage 
(registres tampons, transmetteurs-récepteurs, décodeurs) sont eux 
aussi placés sur une platine distincte ou réalisés sous la forme d'un 
circuit LSI distinct. 

Microordinateurs à base de microprocesseurs à microprogrammes. 
— La structure typique d'un microordinateur de cette classe est 
représentée sur la fig. 8.9. Le processeur comprend plusieurs micro- 
processeurs montés pour le traitement des nombres à longueur du 
mot voulue, un bloc de commande à microprogrammation constitué 
par le circuit LSI de commande, une ROM de microinstructions et 
une ROM de commande de sélection de l'adresse des microinstruc- 
tions ($ 8.3). Les RAM, les ROM et les périphériques sont raccordés 
aux bus par l'intermédiaire des registres tampons comme dans la struc- 
ture du microordinateur examinée précédemment ($ 8.4). 

Une instruction suivante du programme est envoyée de la RAM 
ou de la ROM, par le bus M, aux entrées À du bloc de commande à 
microprogrammation qui délivre sur ses sorties une séquence de mi- 
croinstructions. Un des registres d'usage général du microprocesseur 
est utilisé comme compteur d'instructions qui contient l’adresse de 
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la cellule de RAM (ou de ROM) où est rangée l'instruction suivante à 
exécuter. L'adresse de l’instruction suivante est formée par le micro- 
processeur après la fin d'exécution de l'instruction précédente. A cet 
effet sont exécutées les microinstructions de modification correspon- 
dante du contenu du registre-compteur d'instructions, par exemple, 
l’adjonction d’un 1. La nouvelle adresse ainsi formée est transmise 
au bus À, pour sélectionner dans la RAM ou dans la ROM l’instruc- 
tion suivante du programme. 

Depuis la ROM du bloc de commande les microinstructions sont 
envoyées via le registre tampon de microinstructions aux entrées des 
microprocesseurs et des registres tampons de RAM, de ROM et des 
périphériques. Les signaux issus de la ROM de commande de sélec- 
tion d'adresse des microinstructions sont appliqués aux entrées de 
commande Z'et V du circuit LSI de commande à microprogramma- 
tion ($ 8.3). Les indices F sont introduits dans le circuit LSI de 
commande depuis la sortie du microprocesseur. Comme indices on uti- 
lise généralement les signaux de report ou les valeurs de certains bits 
du nombre obtenu sur la sortie du microprocesseur (par exemple, le 
bit de signe du nombre). Les valeurs des indices disponibles sur la 
sortie du circuit LSI de commande sont transmises dans le micro- 
processeur comme signal de report ou comme valeur d’un bit du nom- 
bre à traiter en influençant ainsi le résultat de la microinstruction 
exécutée, si cela est nécessaire selon l'instruction introduite. 

L'exécution dans le microprocesseur d’une microinstruction et 
la formation dans le bloc de commande à microprogrammation de 
la microinstruction suivante se font simultanément (au cours d’un 
même temps de machine) pour élever la vitesse d'exécution du 
microordinateur. L'utilisation de trois bus de données dans le 
microordinateur permet de recevoir en même temps les données en 
provenance de la RAM ou de la ROM (par le bus M) et des périphé- 
riques (par le bus L) ainsi que de recevoir aussi simultanément des 
données par les bus M ou Z et de les transmettre vers le bus D. 
Il en résulte une réduction du temps d'échange d'information par 
rapport au microordinateur qui ne comporte qu'un seul bus de don- 
nées (v. fig. 8.8), ce qui assure également une élévation de la vitesse 
d'exécution. 

Le circuit de formation de report réalisé sous la forme d'un 
MSI distinct ($ 3.2) sert à accélérer l'exécution des opérations arith- 
métiques par le microprocesseur. Les fonctions du générateur de 
signaux d'horloge et du bloc de traitement des interruptions sont les 
mêmes que dans le microordinateur décrit au $ 8.4. 


Examinons à titre d'exemple l'exécution par le microordinateur considéré 
de l'instruction : « additionner le contenu de l’accumulateur et celui de la cellule 
de RAM dont l'adresse est stockée dans un RUG donné et conserver le résultat 
dans l’accumulateur ». A l'arrivée de cette instruction le bloc de commande 
à microprogrammation élabore dans l’ordre séquentiel à chaque temps de ma- 
chine les microinstructions suivantes: 1) au microprocesseur: transmettre 
l'adresse du deuxième opérande du RUG donné au bus À ; 2) à la RAM: délivrer 
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au bus M le contenu de la cellule de mémoire selon l’adresse donnée; 3) au 
microprocesseur : effectuer l'addition arithmétique du contenu de l'accumulateur 
et re données reçues par le bus 47 et conserver le résultat obtenu dans l'accu- 
mulateur. 


Après l'exécution d’une instruction le microprocesseur passe 
à l'instruction suivante. Si le programme est exécuté dans l’ordre 
normal, le microprocesseur réalise les microinstructions : augmen- 
ter d'un 1 le contenu du registre-compteur d'instructions et le trans- 
mettre au bus À. Si l'instruction exige d'effectuer un saut condition- 
nel ou inconditionnel dans le programme, une modification corres- 
pondante est apportée dans le contenu du registre-compteur d'’ins- 
tructions. 

En changeant ou en reprogrammant deux ROM (de micro- 
instructions et de commande de sélection d'adresse) dans le bloc de 
commande à microprogrammation, on peut modifier le jeu d’ins- 
tructions d’un microordinateur donné suivant la classe de problèmes 
à résoudre. Le choix d’un jeu d'instructions optimal (pour les pro- 
blèmes à résoudre) ainsi que l’utilisation de plusieurs bus pour la 
transmission des données permet d'assurer une vitesse d'’exé- 
cution plus élevée que celle des microordinateurs construits avec un 
microprocesseur à jeu d'instructions fixe. Cependant la structure du 
microordinateur décrite au présent paragraphe nécessite un nombre 
nettement beaucoup plus grand de circuits LSI et sa conception et 
sa mise au point sont plus difficiles à réaliser parce qu’elles exigent 
d'écrire toutes les instructions sous forme de microprogrammes 
(microprogrammation) et d'assurer un rangement optimal des 
microinstructions dans une ROM de capacité limitée. 

Signalons que pour la conception des microordinateurs et d'autres 
systèmes à microprocesseurs et pour leur programmation on a 
recours à des ensembles spéciaux de simulation et de mise au point. 
Un tel ensemble comporte un pupitre de commutation permettant 
de réaliser un modèle du système à étudier, de régler le fonctionne- 
ment de ses blocs et d'effectuer l'écriture des microinstructions 
désirées dans les ROM programmables. Un mini-ordinateur ou un 
microordinateur faisant partie de l’ensemble possède un je: néces- 
saire de programmes-translateurs permettant de convertir le pro- 
gramme initial écrit en langage évolué (par exemple, BASIC, PL/M 
et autres) en un programme composé en codes des instructions du 
microprocesseur (du microordinateur). L'emploi de tels ensembles 
permet de réduire de façon substantielle le temps nécessaire à l’éla- 
boration des systèmes à microprocesseurs et d'obtenir les systèmes 
à meilleures performances. 

Les structures typiques des microprocesseurs et des microordi- 
nateurs décrites dans ce chapitre ne constituent qu'une petite partie 
des solutions très variées que l’on utilise actuellement dans la tech- 
nique des microprocesseurs. De nouveaux types de microprocesseurs 
et de microordinateurs à vitesse d'exécution accrue et à possibilités 
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fonctionnelles élargies sont en cours de développement. Par exem- 
ple, pour élever la vitesse d'exécution on propose d'utiliser des 
systèmes à multimicroprocesseurs comportant des centaines et même 
des milliers de microprocesseurs qui fonctionnent en parallèle 
lors du traitement de l'information [21]. La vitesse d'exécution de 
tels ensembles de calcul sera beaucoup plus grande que celle des 
calculatrices électroniques modernes les plus rapides. Le développe- 
ment des microprocesseurs et des microordinateurs qui les utilisent se 
poursuit à des rythmes rapides. Il en résulte l'apparition de nouvel- 
les solutions qui élargissent le domaine d'applications des micropro- 
cesseurs et des microordinateurs et les rendent plus efficaces. 


CHAPITRE 9 


STRUCTURES ANALOGIQUES 


Au cours des chapitres 9 à 12 on étudie: 

— Jlesfonctions analogiques (FA!)) considérées comme des modèles 
idéalisés des transformations subies par les signaux. ces modèles 
étant utiles pour la synthèse des appareils microélectroniques ; 

— les procédés d'obtention des FA complexes (spéciales) à par- 
tir des FA élémentaires (fondamentales) ; 

— les structures et les schémas électriques des circuits intégrés 
analogiques (CIA) typiques ; 

— es variantes d'utilisation des circuits, c'est-à-dire la réa- 
lisation de différentes FA à l’aide de ces circuits ; 

— la simulation, c’est-à-dire l’utilisation des paramètres des 
CIA pour la mise en évidence des traits spécifiques à leur travail, 
pour la recherche des erreurs intervenant lors de leur fonctionnement 
dans les appareils microélectroniques, pour l’évaluation de la sen- 
sibilité aux facteurs de déstabilisation, etc. 


$ 9.1. Fonctions, signaux, circuits 


Les transformations réalisées par des CIA réels peuvent être 
représentées sous forme de fonctions analogiques qui décrivent les 
opérations effectuées par les CIA sur les signaux. 

Les signaux analogiques sont des grandeurs physiques (tension, 
intensité de courant, fréquence d'oscillations, etc.) dont la mesure 
traduit (codifie) une information. 

Les fonctions analogiques sont des formulations mathématiques 
des transformations, c’est-à-dire des opérations effectuées sur les si- 
gnaux analogiques. Les fonctions analogiques ne tiennent pas compte 
des erreurs propres à des circuits intégrés analogiques réels et dues à 
des facteurs tels que la valeur finie des résistances utilisées dans les 
CIA, les variations des paramètres avec la fréquence et la tempéra- 


1) Comme exemples de FA on peut indiquer les fonctions d'amplification 
de tensions et de filtrage des composantes d’un spectre d’oscillations et d’autres 
fonctions (opérations effectuées avec une précision absolue, sans erreur). Les 
synonymes du terme « fonction analogique » (FA) sont les termes « opération 
analogique » ou tout simplement « opération ». 
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ture, la dérive des paramètres, la désadaptation mutuelle des élé- 
ments, les bruits, les instabilités dues aux fluctuations des tensions 
d'alimentation, etc. Le remplacement des CIA réels par des FA idéa- 
lisées permet de simplifier de façon appréciable la conception des 
appareils microélectroniques. 

Les circuits intégrés analogiques qui possèdent de grandes mar- 
ges de gain d'amplification, de stabilité, de précision et d’autres 
caractéristiques sont utilisés dans des montages et en régimes pour 
lesquels les erreurs propres aux CIA sont sans importance au point 
de vue des problèmes résolus par les appareils microélectroniques. 
Les prémisses de l'augmentation de cette « redondance de qualité » 
sont créées par la technologie et réalisées dans les structures et sché- 
mas des CIA. 

Le schéma structurel (on dit aussi circuit ou configuration) est 
l'assemblage (composition) de CI et de leurs éléments ainsi que de 
composants extérieurs rapportés, qui remplissent des fonctions dé- 
terminées dans les appareils microélectroniques. 

Dans la microélectronique des circuits analogiques on utilise 
la représentation des circuits sous forme de schémas fonctionnels (que 
l'on appelle encore organigrammes ou blocs diagrammes) ou sous 
forme de schémas de principe électriques ordinaires. Dans le pre- 
mier cas, on indique les fonctions analogiques ou les éléments du 
circuit qui sont intégrés au CT, alors que dans le second cas, la confi- 
guration est considérée comme un tout, abstraction faite des fonc- 
tions analogiques ou des éléments intégrés. 

La notion de structure peut être utilisée; 

— dans la technique de synthèse des circuits intégrés au CIA 
en vue d'assurer le maximum de « redondance de qualité », c’est-à- 
dire une réalisation plus précise de la fonction analogique au prix 
d'une complication de la technologie de fabrication et d'introduction 
des éléments additionnels dans le CIA; 

— pour la synthèse des blocs d'appareils microélectroniques 
comprenant des CIA et des composants externes qui transforment 
des fonctions analogiques données en d’autres fonctions analogiques 
dans le but d’une élaboration rationnelle des circuits analogiques en 
tant que compositions élégantes de fonctions analogiques ; 

— lors de l'élaboration de modèles décrivant les circuits analo- 
giques pour la mise en évidence de leurs qualités telles que la pré- 
cision, le comportement en fréquence, les distorsions de non-linéarité, 
etc. 

Les facteurs qui conditionnent ces qualités ont été indiqués plus 
haut. Les paramètres qui évaluent l’action de ces facteurs seront 
appelés imperfections des CIA. Ces paramètres réglementent l'utili- 
sation des CIA dans les appareils !) et permettent d'analyser un cir- 
cuit analogique après son établissement. 


1) C'est-à-dire déterminent les applications des CIA dans lesquelles ils 
peuvent être remplacés par des fonctions analogiques sans nuire à li qualité 
de la conception des appareils microélectroniques. 
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La variété in:inie de fonctions assumées par les appareils micro- 
électroniques incite à penser que le nombre de fonctions analogi- 
ques variées est infiniment grand. Aussi, aux fins d'uniformisation 
et de commodité de la conception des appareils microélectroniques 
est-il judicieux de ramener toute la diversité de FA réelles à un petit 
nombre de fonctions analogiques considérées comme fondamentales de 
méme que cela se fait dans la technique numérique, où sont postu- 
lées les opérations fondamentales de disjonction, de conjonction et 
d'inversion (v. chap. 1). 


$ 9.2. Fonctions analogiques fondamentales et spéciales. 
Etalons. Nomenclature de circuits intégrés analogiques 


Proposons-nous de considérer cinq fonctions analogiques fonda- 
mentales (FAF): l'amplification, la comparaison, la limitation, la 
multiplication et le filtrage de fréquence. 

Un tel choix est justifié du fait que ces fonctions analogiques 
sont réalisées sous forme de circuits intégrés analogiques très répan- 
dus en microélectronique moderne. L’ensemble de cinq FAF consti- 
lue un jeu d'opérations analogue à un système pleinement fonc- 
tionnel ou redondant utilisé en technique numérique. 

Les FAF telles que l’amplification, la comparaison et la multi- 
plication correspondent à des types de CIA fabriqués en série, c'est-à- 
dire à des CIA d'application courante. Par exemple, la fonction 
d'amplification est réalisée par les CI des amplificateurs opération- 
nels (AO), des amplificateurs à large bande en vidéofréquences, des 
amplificateurs en radiofréquences; la fonction de comparaison est 
effectuée par les CI des amplificateurs opérationnels et des compara- 
teurs de tension ; la fonction de multiplication peut être assumée par 
les CI des multiplicateurs en différentes gammes de fréquences, par 
les commutateurs analogiques, etc. La limitation s'effectue dans 
tous les CTA et dans certains cas, par exemple, lors de la simulation 
des distorsions non linéaires, on doit en tenir compte séparément. 
Pour la réalisation de la fonction de limitation on utilise en associa- 
lion avec d’autres CIA (amplificateurs opérationnels, comparateurs, 
multiplieurs) des composants non linéaires (diodes, tubes stabili- 
sateurs de tension, transistors). 

Les FAF de filtrage de fréquence constituent, en association avec 
les FAF d'amplification, des circuits radioélectriques particuliers 
pour une gamme de longueurs d'ondes donnée, des valeurs des 
paramètres réactifs, une bande de fréquences, la stabilité, la puis- 
sance, la dynamique. Une quantité infinie de combinaisons possibles 
des indices énumérés prédétermine un très grand nombre de fonc- 
tions que nous appellerons fonctions analogiques spéciales (FAS) 
servant à une amplification sélective et, en cas d'emploi de réac- 
tion positive, à la génération de signaux. 

Dans la gamme de basses fréquences les FAF de filtrage sont réa- 
lisées à partir des amplificateurs opérationnels (sous forme de fil- 


23—0285 353 


tres actifs). Pour le filtrage en radiofréquences, on utilise des cir- 
cuits oscillants constitués de bobines d’inductance et de condensa- 
teurs (dans les dispositifs de grande précision on utilise des filtres 
piézoélectriques solides). Dans la gamme des hyperfréquences. les 
circuits oscillants sont constitués par les lignes à microbande. Ainsi, 
les FAF de filtrage de fréquence sont pratiquement réalisées à l’aide 
de dispositifs (microcircuits, microarrangements) d'usage parti- 
culier, ce qui signifie que leur conception et leur fabrication font 
partie intégrante de la production de chacun des appareils microélec- 
troniques qui les utilise. Examinons de plus près les variétés de 
FAF indiquées plus haut. 

FAF d'amplification. — Par FAF d'amplification nous enten- 
drons l’augmentation de tension (ou de courant) exactement de X% 


TH 
Ui ] U; PTT TT 
Ds Uent > Usor ED 
0 
; 2 


2 2 L'ORN E Lu: 
4 b) c) d) 
’ U Er 1 
AL Xe S fe en le ef The 
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Fig. 9.1. Représentations symboliques des dispositifs exécutant les cinq fonc- 
tions analogiques fondamentales : 


a) amplificateur opérationnel (AO): b) amplificateur à une entrée: c) comparateur: d) li- 
miteur ; e) limiteur bilatéral; f) multiplicateur: g) filtre passe-bande ; h) filtre passe-haut: 
1) filtre passe-bas 


fois dans une gamme de fréquences indéfinie sans distorsions non li- 
néaires du signal. Une telle fonction est réalisée de façon approchée 
par un amplificateur opérationnel dont le symbole est donné à la 
fig. 9.1, a. 

Comme le montre la fig. 9.1, a, un tel amplificateur possède 
deux À) entrées correspondant aux tensions U, et U,. Le signal obtenu 
à la sortie de l’amplificateur peut s’écrire sous la forme 


Usor — KGU, = Ky/(U: — U;), (9.1) 


où U, = Us — U; = 2Uyr est la différence entre les tensions d'en- 
trée (le double signal différentiel Uir = (Ua — U,)/2): At, le 
gain en tension de l’AO sans réaction. La valeur de X% est indiquée 
dans la documentation sur l'AO. En règle générale, elle est assez 
élevée (Xy = 105 à 107 et plus). L’AO est habituellement soumis 
à une boucle de contre-réaction (CR) destinée à limiter le gain à la 
valeur de Xy; (gain avec contre-réaction). Puisque le plus souvent 


1) Dans un cas particulier, une des entrées différentielles de l’amplificateur 
peut être absente (fig. 9.1, b). 
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Au <& Au, l’AO se comporte dans de tels montages comme s'il 
présentait ÆÂy = oo. 

C'est pourquoi on considère qu'un amplificateur opérationnel 
est idéal s’il offre un gain À infiniment grand. Dans ce cas limite 
l'amplificateur ne peut pas être assimilé à un oscillateur parce que la 
réaction positive est supposée totalement absente. 

En faisant varier le degré de réaction, on peut construire à partir 
d'un AO idéal un grand nombre de montages réalisant de façon appro- 
chée des fonctions analogiques spéciales (FAS), c’est-à-dire une sorte 
de famille de montages amplificateurs, oscillateurs et convertisseurs 
pouvant servir aux usages les plus divers. Le fait que la valeur 
de Xy n’est pas infinie est pratiquement sans effet sur le fonctionne- 
ment des circuits. 

Appliquons un même signal U,,: alternativement aux entrées 
1 et 2 (fig. 9.1, a). Puisque pour U, = 0 on a Usor = — Atr-Uont: 
et pour ÜU, — 0, respectivement Usor = AUUent, c'est-à-dire que 
les accroissements de U,,- sont égaux et de signes contraires. les 
entrées de l’AO sont dites différentielles. 

L'application simultanée de VU, = U, = Unt, c'est-à-dire d’un 
même signal (en mode commun) U,,:, aux entrées Z et 2 d’un am- 
plificateur opérationnel idéal ne modifie pas la tension délivrée à 
sa sortie Ur. Cet effet inhérent à l’AO idéal porte le nom de ré- 
jection en mode commun (dans un OA réel, le signal en mode commun 
n’est pas supprimé mais fortement affaibli). 

Si l'on pose Us = Uent = Uair et Uri = —Uent = — Uat: 
c'est-à-dire si l’on applique aux entrées 2 et Z des tensions égales en 
valeur absolue et de signes contraires (un signal différentiel), on 
obtient 


’ ? 
Usor —— Ky2Uënt Le 2KyuUuits 


ce qui veut dire que les accroissements dus aux tensions d'entrée 
U; et U, s'ajoutent à la sortie de l’amplificateur opérationnel. 

La présence d’entrées différentielles conduit donc à une différence 
dans le passage des composantes en mode commun et différentielle 
d’un signal réel !) et cette différence est d’autant plus grande que 
les entrées sont plus symétriques. 

FAF de comparaison. — La fonction de comparaison permet de 
comparer deux grandeurs analogiques Ü, et ÜU, avec une certaine 
précision A. Lorsque U, et UV, se confondent, la fonction de com- 
paraison s’identifie à un des états de la logique binaire, à un 0 
ou à un À, Usor = À. Si U,et U, ne se confondent pas, la fonction 
de comparaison s’identifie à l’état opposé, lsor = À. Puisque la 
tension disponible sur la borne de sortie du comparateur (fig. 9.1. c), 
qui réalise de façon approchée la fonction analogique de comparai- 


1) Plus loin nous montrerons d’une manière détaillée l'intérêt à représenter 
un signal analogique réel par une superposition de ses composantes en mode 
commun et différentielle. 
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son, ne peut physiquement prendre que l'une de deux valeurs U:,, 
ou Ur (niveau haut et niveau bas), on attribue à ces tensions les 
symboles O et 1 adoptés dans la logique bouléenne. 

Par exemple, 


A A 
Usor : = À pour Ur — <Ui<U:+-., (9.2) 
Usor : = À pour U, située en dehors de l'intervalle | 
A A 


Le signe: — désigne l'opération d'affectation connue du cours de 
programmation. 

Un comparateur idéal réalise la relation (9.2) avec À = 0, c'est-à- 
dire avec une erreur nulle: 


Usor : = À pour U, = U,, 
: (9.2a) 
Usor : = À pour U, # U:. 


Le symbole du comparateur idéal est montré à la fig. 9.1,c; 
il diffère de celui de l’amplificateur opérationnel par un trait ver- 
tical et une lettre c minuscule. 

Tout comme l’amplificateur opérationnel, le comparateur est 
doté de deux entrées différentielles (U, et U:). L'’affectation à la 
grandeur de sortie U,,r des valeurs bouléennes (4 et À) s'effectue 
par un circuit spécial qui produit un signal de sortie correspondant 
aux niveaux logiques des circuits numériques utilisés (par exemple, 
TTL, ECL et autres). 

L'universalité du comparateur idéal a permis d’uniformiser la 
résolution des problèmes liés à la production d’impulsions de forme 
et de durée voulues, aux mesures et à la conversion de l'infor- 
mation analogique en information numérique. 

FAF de limitation. — Elles transforment une fonction f{U,) 
en une fonction comportant trois parties (fig. 9.1, d): 

Us = f (VU) pour Us << U, < Us, 
U; = Us pour U,> Ua, (9.3) 
U, = Us pour VU, < Us. 
Le limiteur de la fig. 9.1, e est utilisé pour le changement de la for- 
me de signaux. 

Les fonctions idéales d'amplification et de limitation permettent 
de bien décrire les distorsions non linéaires dans un amplificateur 
opérationnel réel si la gamme de signaux appliqués à ses entrées dé- 
passe la gamme admissible. Dans ce cas, la différence de tensions de 
sortie Us — Us détermine la dynamique d’un AO réel !). 

1) C'est ainsi que la dynamique d'un AO réel caractérise une de ses imper- 


een (les imperfections des CIA seront traitées d’une manière plus détaillée 
plus loin). 
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FAF de multiplication. — Elles déterminent le résultat L'i, 


de la multiplication d’une grandeur analogique U (fig. 9.1. f) par 
une autre grandeur V: 


Usor = AUV, (9.4) 


où À est un coefficient d'échelle indépendant de U et de V. 

La formule (9.4) idéalisée peut être réalisée avec une précision ou 
une autre à l'aide de CIA des multiplicateurs. L'utilisation de ces 
derniers dans les appareils a permis d’uniformiser les diverses fonc- 
tions analogiques des transformations radioélectriques (telles que la 
modulation, la multiplication, la division, l’hétérodynage et la de- 
modulation de fréquences). Dans la technique de mesures, les CIA 
des multiplicateurs sont utilisés pour l’étalonnage et le changement 
d'échelle des signaux. 

FAF de filtrage de fréquence. — Elles servent à sélectionner 
une gamme de fréquences désirée du spectre total à convertir. À des 
filtres traditionnels réalisés sous forme de circuits LC et de résona- 
teurs électromécaniques et piézoélectriques la microélectronique 
a ajouté des dispositifs de filtrage spécifiques sous forme de circuits 
RC actifs, de dispositifs à ondes de surface et de composants à coupla- 
ge de charge. Les symboles d’un filtre à bande idéalisé et des filtres 
passe-haut et passe-bas sont indiqués sur les fig. 9.1, g, k et i. 

Etalons analogiques (EA). — Ils constituent souvent des sous- 
structures analogiques. Il existe aussi des étalons à CIA, par exemple, 
des stabilisateurs (régulateurs) de tension. Ainsi, les étalons analo- 
giques représentent des configurations qui peuvent être rempla- 
cées, dans les conditions d'un problème à résoudre, par un des élé- 
ments idéaux du circuit électrique sans nuire à la synthèse ou à l’ana- 
lyse des structures plus complexes dans lesquelles ils sont utilisés. 

Dans la catégorie de tels éléments se rangent les sources 
de courants et de f.6é.m., les résistances à valeurs nominales propor- 
tionnelles (adaptées), les auto-oscillateurs à fréquences stables et exac- 
tement connues des oscillations, etc. 

Les circuits externes (de signal) d’un étalon sont reliés à ses bor- 
nes de sortie. Tous les paramètres des étalons analogiques décrivent 
des imperfections, c'est-à-dire déterminent des domaines dans les- 
quels ces structures peuvent être utilisées comme étalons. 

Les étalons analogiques les plus simples et fréquemment utilisés 
pour l'analyse de circuits sont des sources de f.e.m. et de courant 
(fig. 9.2, a et b). 

Pour obtenir une tension constante de valeur nominale E,< E 
on a recours à des jonctions p-n utilisées comme diodes régulatrices 
de tension polarisées en inverse (fig. 9.2, c) ou en direct (fig. 9.2, d). 
Les sorties des circuits des fig. 9.2, cet d ne peuvent être considérées 
comme sorties des étalons et remplacées par la source E, (fig. 9.2, e) 
que dans le cas où la précision avec laquelle sont réalisées les va- 
leurs nominales des éléments branchés sur les étalons analogiques est 
a priori inférieure à la précision de l’étalon lui-même. 
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Un exemple d’étalon analogique est fourni par le circuit stabili- 
sateur de tension continue. Le schéma structurel d’un tel étalon 
(fig. 9.2, f) comporte un diviseur Z, un élément de passage 3 et un 
amplificateur de signal d’erreur 2. Le signal d’erreur est la diffé- 
rence entre la tension de référence Æ£, et la tension Æ° = 
— E$R/(R, + R;) au point milieu du diviseur. Le signal d'écart 
U, = Us — U, = E, — Ej agit après amplification sur l’élément 
de passage en faisant varier la tension Æ£5 à la sortie du 
stabilisateur linéaire !) de telle sorte que la valeur de Ü, devienne 


E Eo E 
Qœ= 
R 
F 1,3 
D 
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Fig. 9.2. Etalons analogiques: 


a) source de f.e.m. sinusoïdale ; b) source de courants continu (1) ct sinusoïdal (J): c) obten- 

tion de la tension E, à partir de la tension E ; d) utilisation des diodes en montage direct: 

e) source de f.e.m. continuc (Ec);: /) one . tension continue ; g) matrice de résis- 
ances ( 


minimale (dans un cas idéal, nulle). Ainsi, la configuration consi- 
dérée (fig. 9.2, 7j) doit comporter une boucle de contre-réaction 
entre la sortie et l'entrée. 

Un autre exemple d’étalons analogiques est celui de la matrice 
de résistances (fig. 9.2, e) commutable sur plusieurs étalons-sources 
de signal (sur la fig. 9.2, g, ils sont au nombre de cinq: £,à E,;). 

L'analyse du circuit de la fig. 9.2, g, que l'on appelle matrice 
R-2R, montre que la tension de sortie £;,- de l’étalon a pour va- 
leur 


For= (Et {Et [E+-(E+E)]}) 65 


et ne dépend pas des valeurs nominales des résistances. Aux exemples 
d’étalons analogiques indiqués plus haut on peut ajouter les étalons 


1) En plus des stabilisateurs « linéaires » (Ge: 9.2, c, d,f), on utilise aussi 
pour élever le rendement (v. chap. 11) des stabilisateurs analogiques « impul- 
sionnels » basés sur la régulation de la durée d’un signal modulé en durée. 
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de courant, les générateurs de fréquences stables et autres appareils 
examinés plus loin. 

Fonctions analogiques spéciales (FAS). — Elles s’obtiennent 
à l'aide de structures contenant des FAF, des étalons et des com- 
posants rapportés. Les combinaisons de FAS constituent des appa- 
reils microélectroniques analogiques et leur réalisation relève de la 
conception des organes spécialisés et des circuits LSI d'usage par- 
ticulier (de microarrangements). 

Nomenclature de CIA. — Les variétés les plus répandues des 
CIA d'usage général sont les amplificateurs opérationnels et les 
comparateurs de tension qui réalisent les FAF d’amplification et 
de comparaison. 

On utilise aussi largement des CIA de multiplicateurs (FAF), 
de stabilisateurs de tension et de convertisseurs analogiques-numéri- 
ques et numériques-analogiques 1). Ces deux dernières variétés de 
CIA effectuent des FAS parce qu’elles sont basées sur l’utilisation 
des étalons analogiques de tension (sous forme de diodes régulatrices 
de tension et de matrices de résistances de haute précision) en combi- 
naison avec des FAF réalisées par les amplificateurs opérationnels 
ou par les comparateurs. 

En ce qui concerne les circuits de puissance relativement grande 
et les appareils microélectroniques utilisés pour les radiocommuni- 
cations (y compris, dans le domaine des hyperfréquences), un rôle 
prépondérant dans cette branche de la microélectronique analogi- 
que est joué par des CIA spécialisés qui assument les fonctions ana- 
logiques spéciales des convertisseurs radioélectriques (mélangeurs, 
modulateurs, multiplicateurs, diviseurs de fréquence, etc.) et four- 
nissent à la charge une puissance utile dans la gamme qui s'étend 
du courant continu (sources secondaires d'alimentation) jusqu'aux 
hyperfréquences (émetteurs radioëélectriques). 

Ces derniers temps, on a vu apparaître des circuits LSI analogi- 
ques polyvalents tels que les amplificateurs opérationnels et les 
temporisateurs (timers) programmables. Les AO programmables 
sont constitués par un ou plusieurs amplificateurs opérationnels 
réglables sur deux ou un plus grand nombre de modes de fonction- 
nement. Au moyen d’une commutation externe et par variation de la 
réaction les temporisateurs sont réglés pour l’exécution de diverses 
fonctions analogiques spéciales caractéristiques de la technique des 
impulsions. 


1) Les comparateurs, multiplicateurs et régulateurs de tension sont parfoi- 
rangés dans la catégorie de CIA « instrumentaux » qui effectuent des transfors 
mations spécialisées très précises des signaux analogiques. Les CIA instrumen- 
taux diffèrent des amplificateurs opérationnels par la présence dans leur struc- 
ture de circuits numériques 6 côté de circuits analogiques) ou par l'emploi de 
réactions internes spéciales destinées à la stabilisation des paramètres électri- 
ques désirés des CIA (chap. 11). 
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$ 9.3. Deux principes de synthèse des CIA. Etages différentiels 


Deux principes de synthèse des CIA qui reflètent la spécificité de 
leur technologie de fabrication simultanée d’un grand nombre d'exem- 
plaires et la tendance à l'élévation du niveau d'intégration sont 
les suivants: le principe d'adaptation mutuelle des circuits et le 
principe de redondance avec réduction des dimensions de la surface 
utile du support ou de la puce (chip). 

Le principe d'adaptation mutuelle des circuits (des structures) 
consiste à réaliser les circuits de telle sorte que les paramètres 
électriques désirés soient proportionnels (dans un cas particulier, 
égaux) l’un à l’autre dans une large gamme de variation des facteurs 
d'exploitation (vieillissement, variations de température et de 
tensions d'alimentation, etc.). L'application du principe d'adapta- 
tion mutuelle a permis de réaliser des structures de grande pré- 
cision des étages différentiels (ED), des étalons de courant et de ten- 
sions ayant des paramètres qu’on n'arrive pas à obtenir en réalisa- 
tion discrète. L'adaptation mutuelle des structures s'obtient grâce 
à la disposition des éléments de leur topologie l’un tout près de l’au- 
tre sur la pastille intégrée. L'identité (ou une proportionnalité ri- 
goureuse) des paramètres dans toute la gamme de variation des 
facteurs d'exploitation qui en résulte tient à ce que les matériaux 
de base utilisés pour la fabrication de tels éléments (ou structures) 
et les processus technologiques de leur production sont pratique- 
ment les mêmes. 

Le principe de redondance consiste à améliorer les performances 
des CIA, à minimiser la surface et à élever les qualités technologiques 
(les facilités d'usinage) au prix d’une complication de leurs schémas. 
C'est pourquoi on évite d'utiliser les condensateurs qui occupent une 
grande surface, en préférant recourir pour l’adaptation des niveaux 
des étages et la stabilisation de leurs régimes aux structures à cou- 
plages sans condensateurs, bien que plus compliquées mais présen- 
tant de meilleures facilités d'usinage. 

La recherche de la meilleure précision possible dans la réalisation 
des fonctions analogiques à l’aide de CIA a conduit au développe- 
ment de structures comportant un grand nombre de transistors 
et présentant un gain d'amplification fortement redondant. Pour 
la stabilisation des caractéristiques d'utilisation et des valeurs 
nominales des paramètres on utilise largement les réactions. alors 
que pour élever la fiabilité des CIA on fait travailler leurs éléments 
le plus souvent en des régimes nettement sous-chargés. 

Ce qui vient d’être dit explique pourquoi les montages utili- 
sant les CIA sont si différents des circuits électriques traditionnels 
à transistors. Les principes de synthèse des CIA indiqués ci-dessus 
sont faciles à suivre sur des exemples de structures communes à de 
différents CIA telles que les circuits des étages différentiels, des 
étalons de courant et les circuits d'entrée et de sortie. 

Paire de transistors bipolaires (TB) mutuellement adaptés. — La 
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fig. 9.3, a représente deux transistors bipolaires simultanément 
fabriqués sur une même pastille de silicium et électriquement iso- 
lés l’un de l’autre. Les paramètres des transistors d’une paire par- 
faitement adaptée sont rigoureusement identiques dans toute la 
gamme de variation des actions extérieures et des conditions d'utili- 
sation. En se servant du modèle en T linéaire en basse fréquence 
du transistor bipolaire (fig. 9.3, b), on peut exprimer les conditions 
d'adaptation parfaite par les relations suivantes: 


Boi — Poz = Bo = &o/(1 — &o), 


Thai = The = Th lei = leo = le» lé = Tr -Te = Qrles 


(9.6) 


Fig. 9.3. Structures adaptées: 


a) paire de transistors bipolaires (TB): b) modèle en T pour de petits signaux d’un transistor 
Dore c) ur différentiel (ED) idéal ; d) modèle pour de petits signaux du circuit d’en- 
t 


de l'étage différentiel; e) modèle pour de petits signaux du circuit de sortie de l'étage 
différentiel par rapport à des tensions coponue Fe et E, ct des courants /,/2 de l'étage diffé- 
rentie 


Etage différentiel idéal. — Il s'obtient en complétant la paire 
de transistors bipolaires examinée plus haut par des résistances 
adaptées (satisfaisant à l'égalité exacte Ron — Ren) et par une 
source de courant 7, idéale. Etudions les propriétés d’un étage dif- 
férentiel idéal à l’aide de son modèle linéaire (pour de petits si- 
gnaux), en représentant les sources d’accroissements des signaux 
externes 4, et 4. sous forme de générateurs équivalents ayant des 
f.e.m. !) &, et €, différentes mais des résistances internes rigoureuse- 
ment identiques Ry — Res — Ry (fig. 9.5, d). 


1) La différence | #2: — #8, | ne doit pas être trop grande (pour que le 
modèle linéaire reste valable pour son prototype réel). 
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Si le contact de collecteur de TJ est appelé « Sortie ED », alors 
par rapport à Ur = BoFbRen l'entrée U, = À, (fig. 9.3, c et d) 
sera non inverseuse, et l'entrée U, — À; inverseuse. 

Ecrivons la tension de « grand » signal à la sortie de l'étage 
différentiel (fig. 9.3, d) sous la forme 


I 5 
Usor = Ex — Renllsor = Er —ToRen/2+BoJbRen- (9.7) 


L'accroissement 4L..- de la tension U,.r dù à la variation du 
courant 7 S'exprimera par 


Uior — dU'sor — Bo7bReh- (9.8) 


Comme Jp = (€e — €1)/2 (Rs + rp + re (Bo + 1)l, en suppo- 
sant que B, > 1, on obtient 


Aior = (Er — €) Ren/ 2ri, (9.9) 
où 
re re + (Re + ro)/Bo (9.10) 
Représentons les f.e.m. €, et €, des signaux d'entrée par les 
expressions 
Es = Emme — dir: E2 = Éme + Éait (9.11) 


contenant une composante en mode commun €, et une composante 
différentielle ar: * 


Cme LS (€: + €1)/2, Eqir = (E: — €1)/2. (9.12) 


En introduisant (9.11) dans (9.9), on constate que le signal obte- 
nu à la sortie d’un étage différentiel idéal est proportionnel à la 
composante différentielle €;;, du signal d'entrée 


Usor on KvE ait (9.13) 
où le rapport de transfert en tension 
Kg = Ren/ri = SoRe (9.14) 
est proportionnel à la charge et au facteur 
SE  _ _— (9.15) 


ri re (rb+ Rg)/Bo 


qui à le sens et les dimensions d’une pente 
So = die ldEat = JËar- 
L'expression (9.9) montre que les gains d’amplification d'un 


étage différentiel idéal pour des composantes en mode commun et 
différentielle du signal ont pour valeur 


Kat _ ULsor/E ait : | (9.16) 
K me =. AL ior/Eme = (. (9.17) 
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Le rapport 


CMRR :) =| Fair 


| (9.18; 


mc 
appelé rapport de réjection en mode commun est dans le cas d'un 
étage différentiel idéal infiniment grand | 

CMRR = oo. 


Dans certaines applications des étages différentiels, par exemple, 
dans les CIA des multiplicateurs, on met à profit les propriétés non 
linéaires d’un ED idéal. Etudions ces propriétés en utilisant à cet 


Ic/aly Ie /aolo 
ni __ Ic/aolo 


53, 521 , 0 À 2 3 U.-U: 
Pr 


b) 


Fig. 9.4. Modèles d’un étage différentiel : 


a) pour l'étude des non-linéarités de l'étage différentiel idéal ; b) caractéristiques de trans- 
fert courant-tension normées pour de « grands » signaux de l'étage différentiel ; c) étage diffé- 


rentiel quasi idéal 


effet le modèle de la fig. 9.4, a dans lequel chacun des transistors 
T1 et T2 est représenté par une diode et une source de courant 
&ole dépendante. Nous supposerons comme précédemment que 
les adaptations mutuelles des paramètres des transistors TZ et T2 
d'un côté et des résistances RÀ,K et Ré de l'autre sont parfaites. 


1) Cette notation provient des mots anglais Commun Mode Rejection Ratio. 
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Alors les courants d’émetteur !) des transistors T1 et T2 peuvent 
se décrire par des équations approchées traduisant les caractéristi- 
ques courant-tension des diodes D, et D, : 


Le Le", Ji= Le 0/9), (9.19) 


établies dans l'hypothèse où 7,5 1,, LL 5 Is, Irrn& Ur, l'irr 
€ U:. 
En examinant le schéma de la fig. 9.4, a, on voit que 


L=1+ = 1e 0/0 1 LelUr- 00), (9.20) 
On a également 
La, = 01e 0/9), (9.21) 


Pour la construction des caractéristiques de transfert courant- 
tension, le rapprochement entre les expressions (9.20) et (9.21) 
donne 


— ol a &olo 9 
LEO, Ce Te plU ae (9.22) 


D'une manière analogue 


CES %olo 
SEE IEC TE 2 
Ici, Ut — (U: — U,)/2. 

En faisant usage des formules (9.22) et (9.23), on construit les 
caractéristiques de transfert normées courant-tension (v. fig. 9.4, b) 
pour des valeurs relatives des courants Z,/&ol0, Ic/@&ol,. Les courbes 
de la fig. 9.4, b montrent que la valeur absolue maximale de la 
pente des caractéristiques de transfert correspond à l’origine des 
coordonnées, c'est-à-dire au point où la variable (U, — U,}/®r — 
— 2Uair/Er — 0. 

L'examen de la fig. 9.4, a permet également de conclure que 

= ne _ oloRch L 
Ne D 1--exp (AUair/Pr) ? 2) 
d'où 
dU — 24010Ren EXP (2 Ua1r/Pr) 
K.:=17%#s0r. 01 oftch EXP : 
NT dUair Prli+exp (2Uair/Pr)* 92) 


, dU 2%o1o9Renh eX (—2U 1@P+r) 
Ke 250 — — To och ERP dir/ Pr 
MO Ua Prli+exp(— Uair/Pr)l* ° (9-26) 


1) Les courants de grand signal sont désignés par des lettres latines droites 
1; Je, Le, Tes Tec, 1, 1b à la différence de leurs accroissements 4. Je, Je, 
Je Jcr Jbr Jb désignés par des lettres rondes. 
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Les valeurs absolues maximales | À, | et | Xi | correspondent 
au point où Ur = 0. A partir de relations (9.25) et (9.26) on trou- 


ve 
Golo 


| Kat maxl = Karlu ro = 2+ Ren = [So maxl Rech; 
Ki = + OS PS OR 
lAditmaxl = — Karlug=o = 35 Ren = 190 maxl en: 
ol = 
[So maxl — Dr . (9.25) 


En comparant | So max | à la valeur de S, donnée par la rela- 
tion (9.15) pour le modèle linéaire d'un transistor bipolaire dans 
l'hypothèse où r,—+> 0, R,— 0, on peut s'assurer que ces expres- 
sions se confondent pratiquement. La proportionnalité entre la pen- 
te S, et le courant décrite par l'expression (9.27) est mise à profit 
pour la réalisation de multiplicateurs analogiques (v. chap. 11). 

Modèle quasi idéal de l'étage différentiel. — L'étage différen- 
tiel quasi idéal le plus simple correspond entièrement à une confi- 
guration symétrique dans laquelle la source de courant idéale 7, 
est remplacée par la résistance RJ (fig. 9.4, c). Un tel ED n'assure 
plus une réjection complète du signal en mode commun, comme on 
peut s’en rendre compte en considérant son modèle linéaire (fig. 

9, a) qui diffère du modèle de la fig. 9.3, d par la présence d’une 
résistance dont la valeur R, =£ et donc par une résistance de 
sortie R;:or< re (fig. 9.5, a). En effet, l’analyse du schéma en T du 
transistor montre que 


A 
Raor =Te [1 Do En + AA 28) 


(en introduisant dans cette formule les valeurs limites À, O0 
et A, — 0, il est} aisé de s'assurer que R;,- peut varier entre Fr. et 
rel(Bo + 1)). 

En définissant à l'aide des formules (9.12) les composantes en 
mode commun et différentielle des f.e.m. €, et €, et en supposant 
que Rien & Rsors divisons le modèle de la fig. 9.5, a en deux modè- 
les (fig. 9.5, b et 9.5, c) qui décrivent séparément le passage des 
signaux Fme et Édr- Les accroissements des courants Jhi et {pos 
dus à l’action du signal en mode commun (fig. 9.5, b), s'ajoutent 
dans le circuit de la résistance R, (B, + 1). En même temps, les 
accroissements./51 et ./,+ provoqués par le signal différentiel sont tels 
que le courant total dans le circuit de À, (B, + 1) se trouve comple- 
tement compensé, c'est-à-dire s’annule, ce qui est montré sur les 
fig. 9.5, b et c par un court-circuit. 

Les expressions donnant les coefficients de transfert en tension 


KE me — Usor:ne/Éne: K air — Usor.ditr/Eat 


s'obtiennent en analysant les fig. 9.5, b et c. Il vient 


K — Ysor. mc’'2 2 Rech . 
Fe Emc'2 rit 2R;" 9.29 
K Lsor. dit°2 _: Reh 7 ) 
| QU Gar2 ri ? 
d'où 
CMMR — | Pons = 14. (9.30) 
mc Ti ‘ 


Calcul du régime en courant continu d’un étage différentiel quasi 
idéal. — Pour un tel calcul les sources £€, et £, seront supposées 
mises en court-circuit et R; — R, (fig. 9.6, a). En supposant les 
branches de l'étage différentiel parfaitement symétriques. c'est-à- 
dire en considérant que Ré = Ren, remplaçons la branche de droite 
par le courant que le transistor TZ envoie dans la résistance R1. 


b! 
1(Bo+1) 


dc dif- 
“Jch dif 


Fig. 9.5. Modèles linéaires quasi idéaux d'un étage différentiel : 


a) à résistance R1; b) pour la composante en mode commun du courant: c) pour la compo- 
sante différentielle du courant- 


Ce courant étant égal au courant d’émetteur du transistor T2 (1, = 
= Les —= Te), tenons compte de la branche de droite en doublant la 
valeur nominale de R1 (fig. 9.6, b), c'est-à-dire en passant à un étage 
simple. 

Le calcul d'un tel étage se trouve considérablement simplifié 
si l’on tient compte du fait que la tension entre la base et l'émetteur 
d’un transistor au silicium fonctionnant en régime actif linéaire est 
égale à U* = 0,7 V (fig. 9.6, b). Dès lors, on obtient 

Fe —E—U* 
© 2R:;-- re+(r+ Rg)/Bo E 

En première approximation, on peut négliger la différence entre 

le gain en courant continu B, suivant le circuit collecteur-base et le 
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gain analogue en petits signaux, c’est-à-dire considérer que B, & 
Æ Poe On peut donc écrire 


(9.31) 


ri-ln=Trie =leT (Re + r)/Bo- 


En faisant usage de l'expression (9.31), il n’est pas difficile d'ob- 
tenir les relations suivantes: 


I1=1JBælfe U—E.—tlRn UE +URx 
Vie — Es — E, —— Le (Ron —+ 2R;), Uh — TiRe A L'eRy'Bo- 


Exemple numérique. Si E, — +10 V, E; = —10 V, Rin = R4 = 10 kQ, 
R, = 20 kQ, f, = 100, on trouve en posant r; € 2R:1: 


Le = (10 — 0,7)/40 KQ & 9,3 V/40 kQ æ 0,232 mA, 
Ib & 232 pA/100 = 2,32 pA, 
Ue — 10 — 0,232.10 = 7,68 V, 
Ue = 0,23.40 — 10 — 9,2 — 10 — —0,8 V, 
Uce = 7,7 + 0,8 = 8,5 V, 
Un = 2,32-10-10-3 = 23,2 mV. 


Précision des calculs de CMRR à l’aide du modèle quasi idéal. — 
Pour évaluer la précision avec laquelle la formule (9.30) permet 


a) b) €) 


Fig. 9.6. Exemple de calcul du régime d’un étage différentiel et d'évaluation 
de son asymétrie: 


a) circuit de départ pour le calcul du régime en courant continu de l'étage différentiel ; 
b) circuit transofrmé; ec) modèle pour de petits signaux pour la détermination de l’asymé- 
tric de l'étage différentiel 


de calculer le CMRR, considérons un modèle asymétrique d’un 
étage différentiel (fig. 9.6, c). La partie commune aux deux mailles 
sur la partie de gauche de la fig. 9.6, c est constituée par la résistan- 
ce À. L'action conjuguée de deux courants de maille asymétriques 
Jb1 et .Jp2 Conduit à ce que la résistance R7 parcourue par le courant 
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Je + .J.2est rapportée au circuit de base par multiplication par le 
facteur multiplicatif (ÿe; + .Je2)/(Jb1 + Jb2). Ainsi, 


R = Ri (Je + Jes)/(Jn1 + The). (9.32) 
En introduisant les notations 
Ë — A b/.J bo : ë = AB/Po (9.33) 
OÙ ATp = by — .Jbes AB = Bo92 — Por, mettons (9.32) sous la forme 
1LE./24E/2 
R — R Bo: ER . (9.34) 


En considérant que E,/2 1 et £/2<€ 1, écrivons R sous la forme 
R = Pol (1 + 8/2 — Ê + À). c'est-à-dire 
R = Poik (1 + 8/2). (9.35) 


On voit que l'erreur Ë, = A.7:/.7:, due à l’asymétrie des courants 
se trouve ainsi compensée. La correction B,R,ë/2 liée à l’asymétrie 
des branches de l'étage différentiel est proportionnelle à l’impréci- 
sion mutuelle 


8 — Af/Pu Æ AB/Bo (9.36) 


en gain d'amplification B,, et Bo: des transistors T1 et T2. 
La quantité B, figurant dans (9.36) a le sens de la moyenne 
arithmétique des B,, et Bo: 


Bo Æ (Bor + Boz2)/2. 


En résolvant les équations de Kirchhoff pour l'accroissement 
QLsor dans le circuit de la fig. 9.6, c, on peut obtenir 


: a — 1 
ALsor = BoiTbtRen FH Rens (9.37) 
ia = lea + ni + Ry1)/Bos 


rer ÈS, (9.38) 


TZ —= Br;,/R. 


L'expression donnant 1L,,- peut être mise sous une autre forme si 
l’on utilise des .coefficients de transmission À, et Æ, des f.e.m. 
€. et é, des signaux 


AL éor — Ki6: + K,6, (9.39) 
d'où 
Ro R = =K ie) (9.40) 


# ra (+z)-ris 
En introduisant dans l’expression 


Asor = Kmcéme + Aaiéar (9.41) 
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les valeurs de £mc et Eur tirées des relations (9.12), il est facile 
de trouver que 


Ke = Ki + KX», (9.42) 
Kair — K; = Æ;; 
d'où, compte tenu de (9.40), on obtient 


Kme = —K27, 
Kur = Ko (2 + 2). (9.43) 
De (9.35) et (9.33) on déduit 
PS K dir ts 2 = R 
CMRR' = AUCECSOPEE) + 4. (9.44) 


En rapprochant cette expression de l'expression (9.30) obtenue 
pour le modèle quasi idéal de l’étage différentiel, il n’est pas diffi- 
cile d'évaluer l'erreur relative des calculs de CMRR à l’aide de ce 
modèle (on considère que CMRR > 1): 


_| CMRR’—CMRR | _ AB 
= er —-[—[0,5 (9.45) 


L'’inexactitude de l'adaptation mutuelle des gains B,, et B,2 des 
transistors T1 et T2 constitue dans ce cas un indice permettant 
d'évaluer la symétrie de l'étage différentiel. Quant à la qualité 
de l'étage différentiel, elle se détermine par le CMRR (9.30) qui 
indique le degré de rapprochement à l'étage différentiel idéal (avec 
une source de courant 7, présentant R, = co). Comme il résulte de 
(9.30), le CMRR est d'autant plus élevé que le rapport R;/r; est plus 
grand. On voit que le procédé principal pour élever le CMRR con- 
siste à augmenter R,. A cet effet, la résistance RJ dans le circuit 
d'émetteur de l'étage différentiel est remplacée par des étalons de 
courant (v. plus loin). 

Gain et potentiel de sortie de l'étage différentiel. — En utili- 
sant l'expression (9.27), on obtient pour la valeur maximale du 
gain d'amplification du signal différentiel | Xaif max | = Æy la 
relation suivante: 


KG = Rep. (9.46) 

Cette relation montre qu'on obtient un gain Xy plus élevé 
en augmentant Z, ou Ren- Quant au courant Z,, sa valeur dans les 
étages différentiels est généralement rendue suffisamment faible 
pour accroître la résistance d'entrée propre Rént. En l'absence du 
signal d’entrée, l'augmentation de À. fera décroître le potentiel de 
sortie suivant l'expression 


Ur = Ee — Rent o/2. (9.47) 


Les valeurs de UZ,, voisines de E, ne sont pas commodes pour 
l’amplification ultérieure vu que l'emploi de condensateurs de 
séparation dans les amplificateurs opérationnels est exclu. L'emploi 
d’étages spéciaux de décalage de niveau (dans les anciens CIA) pro- 
voque des déphasages additionnels aux fréquences élevées et donc 
complique l’utilisation des étages différentiels (du fait qu'on est con- 
traint à utiliser des éléments additionnels pour la correction des 
caractéristiques déphasage-fréquence des CIA). 

C’est pour cela que dans les étages différentiels on utilise des éta- 
lons de courant, alors que pour l'adaptation avec les étages qui 
suivent on utilise un transistor bipolaire de type p-n-p. 

Variantes de structure des étages différentiels. Fonctionnement 
du transistor bipolaire chargé par un étalon de courant. — Reportons- 


Fig. 9.7. Circuits d'un étage différentiel : 


a) transistors bipolaires chargés par une source de courant: b) modèle pour le calcul de ce 
régime ; c) étage différentiel à transistors pur chargés par des sources de courant; d) tran- 
ents 


sistor p-n-p; e, f) ses équiva à base de transistors bipolaires 

nous à la fig. 9.7, a pour calculer le gain d'amplification en petits 
signaux Âu = U:or/Uent d’un étage simple chargé par une source 
(étalon) de courant. En remplaçant le transistor bipolaire par son 
modèle en petits signaux de la fig. 9.7, b et en écrivant les équations 
de Kirchhoff 


EE Ji (Re+rptre) + Joe, (9.48) 
O=,}, (re — Qc) + J2 TRen+re+ re (1—@&)] 
dans l'hypothèse où r,< r. et Rien — ©, on obtient 


4 — &orc 
. RE Ritotre Ag © ee 
d’où 
Le Usor __ T2Rch —. Œorc 
PURE Rene Fo 
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Exemple numérique. Si r. — 1 MQ, Re = 0, rn — 50 Q, Je — 100 A, 
on obtient re — 25/0,1 = 250 Q, Av = 10/300 — 3,3.10% (on considère que 
&) & 1). En exprimant cette valeur en décibels, on trouve Ay = 20 log (3,3 X 
X 103) = 20 (3 + 0,52) æ 70 dB. 


Etage différentiel à transistors p-n-p (fig. 9.7, c). — La techno- 
logie de fabrication des CI monolithiques permet de réaliser des 
transistors bipolaires de structure latérale présentant des valeurs 
suffisamment faibles de B,. On remplace donc le transistor p-n-p 
(fig. 9.7, d) par une configuration (fig. 9.7, e) composée d’un tran- 
sistor latéral à faible gain 6, et d’un transistor bipolaire de type 
n-p-n. Il en résulte un transistor p-n-p équivalent présentant un gain 
résultant Bo ,es — Bon-p-n%o p-n-p qui ne diffère que peu du gain 
d’un transistor n-p-n. Comme transistor n-p-n on peut utiliser un 
transistor bipolaire à base fine. Sur la fig. 9.7, f, un tel transistor 
bipolaire caractérisé par un gain en courant très élevé (près de 
50 000) mais ayant une faible tension de claquage est dessiné avec 
la région de base non peinte. Les transistors superbêta sont d'un 
emploi courant dans les étages d'entrée des amplificateurs opération- 
nels modernes. 

Pour assurer de faibles valeurs des tensions sur la jonction collec- 
teur-base les transistors superbêta sont utilisés en association avec 
des transistors pour hautes tensions à base normale (« épaisse »). 
Une de telles combinaisons (un transistor composite monté en collec- 
teur commun-base commune) est montrée sur la fig. 9.7, f. Une autre 
combinaison possible (émetteur commun-base commune) connue 
sous le nom de cascode est utilisée tant dans les circuits numériques 
que dans les circuits analogiques (y compris en radioélectricité) 
(v. chap. 12). Dans les étages différentiels des amplificateurs opéra- 
tionnels de haute précision, le transistor superbêta est utilisé dans 
la branche « inférieure » du cascode (cette question sera reprise 
avec plus de détail au $ 9.5). 


$ 9.4. Etalons de courant 


Erreurs intervenant dans la source de courant la plus simple à 
transistor bipolaire. — Considérons le montage traditionnel d'un 
transistor bipolaire dans le circuit d’un amplificateur à deux sources 
externes E, et E, (fig. 9.8, a). L'analyse du modèle de ce circuit 
(fig. 9.8, b) comportant trois sources d’instabilité thermique (AU*, 
AB/B, AI.) montre que 


= E;—U*+TcoR: 
© Re+(1—@o) R1 ? 


Re &o(E; —U*) + Tco (Re + R:) 
“ Re+(1—@o) Ri ° 


(9.51) 


Dans le cas des transistors bipolaires en silicium, la source d'’ins- 
tabilité prépondérante est la variation de la valeur de U*. 
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On a généralement &o Æ 1, Lo(R — R)<K E; — U*, Ri (1 — 
— a) € Re, et donc 


IL=l%(E— U*YR.. (9.52) 


Pour les transistors bipolaires en silicium la variation dU*/dt° 
s'exprime par 


: = dU*/d® — —2,5 [mV;°ClI. 
En introduisant la notion de coefficient d’instabilité thermique 
di AdU* = di,/dU* = —1/R.. (9.53) 


il n’est pas difficile d'obtenir une expression pour le coefficient de 
température (CT) de variation du point de fonctionnement qui 


Fig. 9.8. Etalons analogiques de courant les plus simples: 


a) transistor bipolaire à circuit générateur de courant: b) son modèle: c) utilisation pour !» 
<ompensation de la diode D; d) utilisation pour la compensation du transistor T2 adapté 


détermine la précision du montage de la fig. 9.8, a, si l’on considère 
ce montage comme un étalon de courants Z, et Z.: 


ad dIe dU* k 2,5 A 
CR CT ee De De [Sc]. (9.54 


Source de courant à deux transistors bipolaires adaptés: étalon 
de courant le plus simple. — On obtient une diminution appréciable 
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de la variation de courant avec la température en plaçant sur le cir- 
cuit de base du transistor bipolaire une jonction p-n additionnelle 
adaptée à la jonction base-collecteur du transistor bipolaire. Deux 
variantes de montage (à diode et à source de courant de la fig. 9.8, c 
et à transistor bipolaire et à source de tension de la fig. 9.8, d) re- 
présentent l’étalon analogique le plus simple connu sous le nom de 
réflecteur ou de miroir de courant (correspondant au terme anglais 
Current Mirror). 

Analyse de l’étalon de courant le plussimple. — De la fig. 9.8, c 
on déduit que 


Le courant de base 7} sera supposé petit vis-à-vis des courants 
Ur/R1 et (Ur — Ui)VRa. Dès lors, 7, = U, (1/R, + 1/R 4) — 
— US/R4, c'est-à-dire que 


Tr I, +UT/Ra 
LE EUL TE us. 
Connaissant cette tension et tenant compte de la relation 
Te = (Ur — UgVRe, 
on peut déduire de la fig. 9.8, c que 
+ R; ]l Ra _ys 
er ze ill Rd Ra 
L=I.= TI, D - UE Rp — : (9.56) 
d’où 
__ die _ 1 1 du? __dl'# : 
CT = Re L'1+(Ra/R;) dt®  dt° 1: (9.51) 


Dans le cas de l'adaptation mutuelle, dUf/dt° — dU35/dt — 
= À = —2,5 [mV/°C], de sorte que 


k 1 
CTI: Æ CTI, = Re 1+(Ri/RQ) * (9.58) 


On prend généralement R, > Ra, ce qui affaiblit la variation 
des courants Z, et Z, en fonction de la température d’un ordre de 
grandeur et plus par rapport aux courants dans le circuit de la 
fig. 9.8, a. 

Dans ce cas l'expression (9.56) donne 


Ile = DRaRee (9.59) 


Dans le montage réel de la fig. 9.8, d on a généralement 1, Æ 
% E,JR, et donc 


1: FF Te S E,R 4/R,Re. (9.60). 


Si la résistance externe n’est pas utilisée dans le circuit d’émet- 
teur du transistor 72 et que les transistors bipolaires TZ et T2 sont 
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adaptés, on a Ra =R,=re — @r/1.. Dans ces conditions pour le 
circuit de l'étalon de courant comportant R, = © on aura 


CTI, = CTI, = — K/R1. (9.61) 


En rapprochant cette expression de l'expression (9.54), on voit 
que l’utilisation d’un transistor bipolaire adapté permet de réduire 
considérablement le coefficient de température CTJZ, — CT, 
puisque À, > R:. | 

Variantes des étalons de courant. — Un autre schéma de l'éta- 
lon analogique (représenté par la fig. 9.9, a) constitue une variante 


Fig. 9.9. Etalons analogiques de courant: 


a) à générateur de courant lJ.; b) circuits équivalents : c) générateur de courant proportionnel 
(GCP) à transistor bipolaire multicollecteur ; d) double « miroir » (réflecteur) de courant; 


e) à suiveur de courant 


du circuit de la fig. 9.8. d. Cet étalon de courant est destiné à main- 
tenir dans le circuit de collecteur du transistor bipolaire T2 un 
courant /. avec une précision voisine de celle de la source étalon 
Z,. A cet effet, on place dans le circuit de base de T2 le transistor T1 
adapté mutuellement avec T2. Le rôle de T1 est de compenser les 
variations de la tension U% entre la base et l'émetteur *) de T2 dans 
toute la gamme de variation de la température et d’autres caracté- 


1) Comme il a été dit plus haut, la variation de U* avec la température est 
la cause principale de l'instabilité du régime (Ze. Le. 15, Uce) du ‘transistor 
bipolaire en silicium ; les autres causes d'instabilité thermique (courant inverse 
Ico de la jonction collecteur-base, variations du gain f, = B,) peuvent être 
généralement négligées pour les transistors bipolaires en silicium. 
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ristiques d'exploitation (vieillissement, variation des valeurs nomi- 
nales des tensions, etc.). Comme le montre la fig. 9.9, a, 


Li Lei + ln + 15: (9.62) 


Du fait que le courant de base est faible et que l'effet transistor 
se manifeste dans TZ bien que la tension entre son collecteur et son 
émetteur soit petite, Ua, = Un = Uf = U5, on peut poser 71, € 
& Leu Ib Lex, C'est-à-dire que 7, & Z,,. Mais puisque TI et 
T2 sont adaptés, Uf = U* = U} et donc Z,, = Z, quelle que soit 
la valeur absolue de U*. Pour la donnée du courant 7, on peut 
utiliser un circuit contenant une source £, > U* et une résistance 
RI (fig. 9.9, b) effectuant la transformation 7, = E,/R,. 

Générateur de courant proportionnel (GCP). — Le rapport entre 
les courants /, et Z., peut être modifié par un choix convenable des 
dimensions géométriques des transistors T1 et T2. Si ces dimensions 
sont différentes. le coefficient 


RS PE ES (9.63) 


est différent de l'unité mais reste constant dans la gamme de varia- 
tion de la température et des autres caractéristiques d'exploitation. 
Dans ce cas, la configuration du circuit de la fig. 9.9, a n'est pas mo- 
difiée, mais le circuit lui-même constitue un générateur de courant 
proportionnel. 

Circuit générateur de courant proportionnel à collecteur « di- 
visé ». — En utilisant un transistor p-n-p latéral multicollecteur, 
on peut rendre les courants Z,, et Z.: (fig. 9.9, c) proportionnels 
l'un à l'autre: 


6, = Leo/T en. (9.64) 


Le facteur de proportionnalité Ô, dépend du rapport des dimen- 
sions géométriques des régions collectrices CZ et C2 (fig. 9.9, c). 

Propriétés de « miroir» de l’étalon analogique de courant 
(fig. 9.9, a). — Elles sont évaluées en calculant le rapport de trans- 
fert en courant ÆX, = 1./1,. Les valeurs des courants 7: et 7}, seront 


supposées finies et égales à 


Tr = Le/Bo Th = Le1/Bo- 


La relation (9.62) donne 


1 = Ka 4 + 1/Bo) + Le/B,. (9.65) 


En posant By = Bo = Bo = Bo et en introduisant d'apres 
une formule analogue à (9.64) un facteur de proportionnalité (de 
déséquilibre) des courants ô = Z,/1.,, écrivons (9.65) sous la forme 


I, = I, 1/6 + 1/B,8 + 1/BI. 
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qui permet d'évaluer les propriétés de « miroir » du circuit de la 
fig. 9.9, a: 


I (9.66) 


T1 
S 1/5+1/B0ô+1/Bo° 
Dans le cas de l’adaptation « idéale » des transistors TZ et T2 le 
facteur Ô = Z,/1., = 1 et donc 
el à 7 7 
ie T1, 1+2/B0 | Bo ° pee) 
Comme le montrent les expressions (9.60) et (9.66), la qualité 
de l’étalon analogique est évaluée par le gain B, et par le paramètre 
mutuel ôÔ. Le degré d’approchement à l’unité se détermine par les 
facteurs topologiques et technologiques. Quant au gain B,, sa valeur 
efficace peut être augmentée de un ou deux ordres de grandeur par 
introduction d'éléments actifs redondants (voir plus loin). 
Propriétés de « miroir » de l’étalon analogique à collecteur 
« divisé » (fig. 9.9, c). — En examinant la fig. 9.9, c, on voit 
que Ji = Ip + Lor 
Le courant de base 7} peut être exprimé par l'intermédiaire du 
gain inverse de la structure latérale multi-émetteur (fig. 9.9, c) 
sous la forme 


Th = (Le EU Te: Br. 
En introduisant le facteur 6,, on obtient 
Tr = Lei (1 + Ô1)/Pr- 
En tenant compte des deux expressions précédentes, on a 
Li = Ta M + (A + 8,)/Brl, 


d'où on trouve le rapport de transfert en courant sous la forme 


= Où 
RS DT PRE CATE NT TÉ (2569) 
Comme il résulte de (9.70), pour que le coefficient Æ, soit indé- 
pendant du gain f,, ce dernier doit satisfaire à la condition f, > 
5 1 + 6,. On a alors X, = 6, [1 — (1 + 6,)/B;1. 
Dans le cas particulier de Ô, = 1 on a 


K &1—2/B,, (9.69) 


ce qui rappelle l'expression (9.67). La réalisation de la condition 
Br > 1 + 6, présente dans ce cas un problème technologique plus 
difficile à résoudre que la réalisation de l'inégalité 2/6, 1 condui- 
sant à la formule (9.67). C’est pourquoi le perfectionnement des éta- 
lons de courant s'effectue principalement par la modernisation et la 
complication du circuit fondamental représenté sur la fig. 9.9, a. 

Circuits étalons de courant plus complexes. — En remplacant 
dans le schéma de la fig. 9.9, a la barrette qui relie la base de 71 
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à son collecteur par un transistor T3 (suiveur de tension), on obtient 
un étalon de courant à trois transistors (fig. 9.9, d). 

Etalon de courant à suiveur de tension (double « miroir » de 
courant). — Si on se réfère au schéma de la fig. 9.9, Z, on peut déter- 
miner d’une manière analogue à (9.69) la valeur de X}, = 1../1,. 
En posant Bo = Bos = Bo, écrivons 


[li = Lei + Tps (9.70) 

Les = Tri + Ze = Ze1/Bo + Te2/Bo- (9.71) 

En notant 6, = J.2/1.,, mettons (9.71) sous la forme suivante: 
1 1 = 

L= Te (ge +pe). (9.72) 


Puisque Z,3 = (Bo + 1) Zp3, les expressions (9.70) et (9.72) 
donnent 


2 Te 4h: ; 1 1 = 
= He (pe +p) re Li 
d'où 
ee LD. 1 - 
RD LUE (8.74) 
1 Bo (Bo+ 1) 
Dans le cas de l’adaptation 6, = 1 et 
» 1 = 
RL TER Bo De Lo 
Ainsi, pour B,> 1 on a 
K, = 1 — 2/4. (9.76) 


La comparaison de cette expression et de (9.67) montre que la 
correction pour l’imperfection due à une valeur finie du gain d’am- 
plification a diminué de 2/6, jusqu'à 2/B°, c'est-à-dire de 1,5 à 2 
ordres de grandeur. 

Il convient de souligner que Île circuit de la fig. 9.9. d réalise 
I, = la Æ les ce qui signifie que le « miroir réfléchit » le cou- 
rant Z, deux fois: sous la forme de Z., et de Z,,. Cette propriété de 
l’étalon analogique —« miroir » de courant — est mise à profit pour 
la réalisation des étages différentiels dont les branches sont ali- 
mentées depuis des sources séparées (voir plus loin). 

Etalon à suiveur de courant. — Des propriétés analogues carac- 
térisent aussi le circuit à trois transistors (fig. 9.9, e) dans lequel les 
transistors T1 et T3 sont mutuellement adaptés et le courant J,, 
suit le courant Z.. (comme dans le circuit fondamental de la fig. 
9.9, a). Ainsi, la valeur de 


Ô; — LeslTes (9.77) 
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est suffisamment voisine de l’unité. Un raisonnement analogue à ce- 
lui du cas précédent permet d'écrire pour le circuit de la fig. 9.9,e 


lorsque oz — Pos — Bo 


Li= Ta + Tres = Lei + Les/Bo- (9.78) 
Puisque 
Les = Los + Les + Liu 
Los = Lis/Bos Li = Lei /Bo: 
on a 


Lee (1 + 1/85) — Les = Les (À + 1:B0) Li Te1/Bo- (9.79) 


En représentant Z., par l'intermédiaire de 7,, et en utilisant la 
relation (9.77) on obtient la précision avec laquelle le courant 7,, 
suit le courant 7.2. Il vient 


Les (++ +5) = Ty, c'est-à-dire que 
Les! Teo == [1/80 + 1/03 + 1/B003]". (9.80) 


En cas d'adaptation la valeur de 6, est proche de l'unité, si bien 
que 


142/B … 


ce qui correspond à l'expression (9.67) obtenue précédemment. 
De (9.79) et L 77 ) on déduit que 


Ph 
Le. “4 


ns 
Ta + (145) S]=te(t+s), (9.81) 
d'où 
… 1+ 1/8 
Pr Too EME S (9.82) 
Bo | Ôs 
En portant l'expression (9.82) dans (9.78), on obtient 
_ Les Bo 
Eu T1 y _Bo(Bo+1) _" 5e) 
 1+(Bo--1)/0s 
Dans le cas de l’adaptation parfaite ô, — À et 
2 
Ki; = ——e mit. (9.84) 
+ ; 
0 


ce qui est proche de la valeur donnée par (9.75). 

Ainsi, dans toutes les variantes mentionnées plus haut la pré- 
cision des étalons analogiques est améliorée grâce à l'introduction 
d'un circuit redondant. 
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$ 9.5. Etages d'entrée des CIA 


Les étages d'entrée de beaucoup de CIA (par exemple, des am- 
plificateurs opérationnels, des comparateurs, des suiveurs et des 
multiplicateurs de tension) sont réalisés suivant une même struc- 
ture dont la base est constituée par les étages différentiels et les 
étalons de courant traités précédemment. 

Etage d'entrée simple. — Üne des configurations typiques (et 
des plus simples) de l’étage d'entrée est représentée sur la fig. 9.10, a. 


a) b) 


Fig. 9.10. Etages d'entrée de CIA: 


a) étage simple; b) étage à transistors bipolaires complémentaires 


Les transistors bipolaires T1 et T2 mutuellement adaptés et tra- 
vaillant en microrégime avec des courants Je, — Tes — 10 à 20 uA 
forment un étage différentiel. Les émetteurs de T1 et T2 sont alimen- 
tés par un étalon de courant de configuration correspondant à celle 
traitée plus haut (fig. 9.9. a). Les transistors T3 et T4 qui consti- 
tuent un étalon de courant 7, — 20 à 40 LA sont eux aussi mu- 
tuellement adaptés. 

La faible valeur des courants Ze, = les = 19/2 rend nécessaire 
de prendre des mesures spéciales pour réduire les potentiels aux col- 
lecteurs de TI et T2 en régime statique. Pour réduire les poten- 
tiels de collecteurs de TZ et T2 dans le cas où les valeurs ohmiques 
des résistances R7 et R2 ne sont pas trop élevées, on diminue la ten- 
sion de la source alimentant l'étage d'entrée par le branchement d’un 
transistor 75 (le potentiel d’émetteur de 75 se détermine alors par 
le rapport des valeurs nominales des résistances R5 et R4). La valeur 
du courant 7, se détermine par la somme À, + R, et par la valeur 
nominale de la résistance R3. En supposant que les transistors 
T3 et T4 sont mutuellement adaptés et que le circuit d'émetteur de 
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T3 comporte la résistance R3, il n’est pas difficile, par analogie 
avec (9.60), d'obtenir pour l'étage différentiel de la fig. 9.10, & 
l'expression suivante: 


___Es—E, Ra = 
DE RTR A je 
où Ru est la résistance que le transistor T4 monté en diode offre 
au courant J, = (E: — E,)/(R, + R3). Ainsi, la présence d’une 
résistance dont la valeur R; 5 R, permet de rendre suffisamment 
petit le courant 4. 

Les inconvénients de l'étage d’entrée simple sont : un gain d’am- 
plification relativement faible At: Æ 30 à 100 et la nécessité qui en 
découle d'utiliser un étage am- 
plificateur additionnel; un po- 
tentiel relativement haut aux 
collecteurs de T1 et T2 en l’ab- 
sence de signaux d'entrée et la 
nécessité qui en découle de ré- 
duire les niveaux de tension. 

Pour éviter ces inconvénients, 
on à recours à un circuit plus 
compliqué qui utilise des tran- 
sistors bipolaires, complémen- 
taires (c’est-à-dire des transis- 
tors présentant des conductions 
de types opposés). 

Etage à transistors bipolaires. 
complémentaires. — La fig.9.10. b 
montre le schéma d'un étage 
différentiel fréquemment utilisé 
dans les amplificateurs opéra- 
tionnels modernes. La base de 
ce circuit est constituée par la 
configuration représentée à la 
fig. 9.7,c, dans laquelle les tran- 


Fig. 9.11. Circuits des étages d’en- 
trée de CIA : 


a) transistor composite (montage Darling- 
ton): b) montage Darlington à transistors 
bipolaires complémentaires : c) étage diffé- 
rentiel à transistors bipolaires composites : 
d) montage cascode; e«) montage cascode à 
transistors superbëta T1 et T2 


sistors p-n-p T5 et T4 sont rem- 
placés par des transistors com- 
posites T2T3 et T1T4 respecti- 
vement (v. aussi fig. 9.7, det e). 
Les charges de « collecteurs » 
des paires composites 7T2T3 et 


TIT4 sont constituées par les 
branches de l’étalon analogique représentant un double « miroir » 
de courant (75, T6, T7). | 

La configuration du double « miroir » de la fig. 9.10, b diffère 
de la structure examinée précédemment (v. fig. 9.9, d) par ce que 
l’étalon de courant Z, est relié au circuit de collecteur de T5. En sup- 
posant que les transistors T5, T6 et T7 sont adaptés et que B, > 1, 


380 


il est aisé de voir que les courants de collecteur des transistors Tà 
et T6 sont égaux: Les = Lee = LerBog2 = Ti1Bo/2. 

Les circuits de base des transistors adaptés T3 et T4 sont ali- 
mentés par un étalon de courant à deux transistors (T9 et T10, v. 
aussi fig. 9.9, a). 

Une telle configuration de l’étage différentiel s'adapte direc- 
tement aux étages de sortie des CIA (on n’a donc pas besoin des cir- 
cuits spéciaux de décalage de niveau de tension). 

Le gain de l’étage d’entrée de la fig. 9.10, b est X£ = 60 à 
70 dB et sa résistance d'entrée Rine — 800 à 1000 KQ. 

En cherchant à augmenter la valeur de Rene jusqu'à 10 à 20 uQ 
et à réduire des courants d'entrée jusqu’à 5 à 10 nA, on est arrivé 
à utiliser à l'entrée de l'étage différentiel un transistor composite 
en montage Darlington schématisé sur les fig. 9.11, a et b. Cette 
configuration fournit un gain en courant de l'ordre de fi Æ (2 à 
10)-103. Mais la précision de l’adaptation mutuelle des transistors 
bipolaires composites (fig. 9.11, c) est malheureusement inférieure 
à celle obtenue dans les circuits de la fig. 9.7, c. Une précision nette- 
ment meilleure s'obtient à l’aide du montage en cascode déjà men- 
tionné (fig. 9.11, d) faisant appel à des transistors superbêta (fig. 
9.11, e). Ce montage utilise des transistors n-p-n pour haute ten- 
sion T3 et T4 qui assurent la limitation de la tension entre le collec- 
teur et l’émetteur des transistors superbèta T1 et T2 (à base hyper- 
fine qui se caractérisent comme il a éte déjà dit par des valeurs 
maximales admissibles de U.. de l’ordre de 3 à 4 V). 


$ 9.6. Etages de sortie des CIA 


La variante la plus simple de l'étage de sortie de CIA est la con- 
figuration classique de l'émetteur-suiveur (fig. 9.12, a). Un tel mon- 
tage présente une faible résistance de sortie mais exige, pour assurer 
un régime de fonctionnement linéaire en cas d'un signal symétrique 
ou de blocage, une puissance considérable dissipée au repos. Pour 
réduire la puissance consommée en régime statique on utilise un 
émetteur-suiveur à transistors complémentaires (fig. 9.12, b) qui 
sont bloqués au repos. Le montage de la fig. 9.12, b a l'inconvénient 
d'introduire des distorsions liées à la non-linéarité de la caractéris- 
tique d'entrée du transistor bipolaire pour Ufe< U*. On élimine 
les distorsions non linéaires en utilisant la polarisation par diode 
des jonctions base-émetteur des transistors TI et T2 (fig. 9.12, c). 
Comme D1 et D2 on utilise des transistors !) montés en diode qui 
maintiennent les transistors TZ et T2 au repos à la limite de cut-off. 


1) Les diniensions topologiques des transistors utilisés comme D1 et D2 
sont égales à celles des transistors T1 et T2, ce qui est nécessaire pour la stabi- 
lisation des propriétés des étages dans la gamme de variation des facteurs d’ex- 
ploitation; la résistance A7 est introduite pour élargir la gamme de signaux 
d'entrée amplifiés sans distorsions. 
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Le circuit plus compliqué de la fig. 9.12, c n’est pas exempt d'un 
grave défaut: un court-circuit accidentel de la borne de sortie sur 
l'une de deux sources d’alimentation (Æ, ou E:) peut provoquer 
la détérioration des transistors TZ et T2. 

Protection des étages de sortie des CIA. — Pour protéger les 
transistors T1 et T2 contre les surintensités de courant on utilise 
des résistances de passage (fig. 9.12, d) en association avec des tran- 
sistors bipolaires T3T4 introduits exprès pour la protection de 
l’étage de sortie. Lors du fonctionnement normal les transistors 
T3 et T4 (fig. 9.12, d) sont bloqués. En cas de court-circuit, le 


Entrée 


Entrée 


Fig. 9.12. Etages de sortie de CIA: 


a) émetteur-suiveur simple : b) émetteur-suiveur symétrique à transistors complémentaires ; 

c) polarisation par diodes des jonctions base-émetteur des transistors T1 et T2; d) étage de 

sortie à circuits de protection, à transistors complémentaires dans le montage Darlington, 
à émetteur-suiveur symétrique et à polarisation par diodes 


courant à travers T7 ou T2 accuse une brusque croissance, ce qui 
provoque le déblocage de T3 ou de T4. Une partie du courant de base 
de T1 ou de T2 se dérive à travers le transistor de protection con- 
ducteur si bien que la tension sur la résistance R2 (ou R3) n'excède 
pas U*, alors que le courant de l'étage de sortie se trouve limité 
à la valeur de U*/R,,, où R,3, = R; = R3. 

Dans les CIA modernes on a recours à des étages de sortie complexes 
comportant un amplificateur et un émetteur-suiveur. On peut in- 
diquer à titre d'exemple la structure de l’étage de sortie dont est 
équipé d’amplificateur opérationnel 153Y/]12 (v. chap. 10). 


CHAPITRE 10 


AMPLIFICATEURS OPÉRATIONNELS INTÉGRÉS 
ET LEURS APPLICATIONS 


Proposons-nous d'étudier sur l'exemple d’amplificateur opé- 
rationnel (AO) les principes généraux et les méthodes de simula- 
tion des CIA. Parmi les principes de simulation qui rendent plus 
facile l'étude des CIA il convient de signaler la représentation des 
circuits (schémas) sous forme de sous-circuits soumis à une 
boucle de réaction et la macrosimulation, c'est-à-dire une 
description relativement simple !) des objets complexes (des CIA 
et de leurs combinaisons) qui fournit des renseignements généraux 
les plus essentiels sur les structures analogiques utilisées dans les 
appareils microélectroniques. Parmi les méthodes de simulation 
on peut indiquer le choix et l’utilisation des formes (types) très 
variées de modèles. 

Un modèle peut être représenté sous forme de tableau des para- 
mètres, de schémas équivalents (schémas électriques, structures), 
d’algorithmes, de formules de calcul, de diagrammes, etc. Cette 
diversité de formes traduit la large gamme de problèmes de simu- 
lation et la tendance à rendre le modèle aussi simple que possible, 
c'est-à-dire d'emploi pratique commode. 

Une étape (et un procédé) importante de la simulation est l’éva- 
luation de la précision d'un modèle, c’est-à-dire l'introduction dans 
sa composition des éléments qui tiennent compte des erreurs ou de 
l'instabilité d’un circuit et l’étude de l'influence due à ces éléments. 

Ainsi, l'établissement des modèles reflète les connaissances 
(et dans certains cas l’habilité) du concepteur. La validité des modè- 
les construits est contrôlée d’après le degré donné de coïncidence 
des résultats obtenus par l'étude de ces modèles avec les résultats 
expérimentaux (ou avec une théorie plus rigoureuse). Au lieu d’une 
expérimentaiton physique on peut utiliser pour ce contrôle les 
résultats des calculs par ordinateur effectués sur des modèles de plus 
grande universalité, complexité et précision. 


1) A la différence des micromodèles qui donnent une description détaillée 
(et « complexe ») des objets relativement simples (des éléments constitutifs des 
CI, de leurs combinaisons, etc.). 
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$ 10.1. Simulation des propriétés 
d’un amplificateur opérationnel idéal 
utilisé dans un montage non inverseur 
à contre-réaction 


Montage non inverseur de l’amplificateur opérationnel. — Il 
est représenté par le schéma de la fig. 10.1, a. Dans ce montage le 
signal d'entrée U,n1 est appliqué à l’entrée U, et amplifié jusqu’au 


Üenr = U; 


Usor 


Fig. 10.1. Montages d’un amplificateur opérationnel: 


a) non inverseur ; b) modèle du montage non inverseur ; c) inverseur; d) modèle du montage 
inverseur 


niveau U.,- Sans changement de phase (le coefficient de transfert en 
tension est Xy = Usor/U ent): 

Une partie de la tension de sortie est réinjectée à l'entrée sous 
forme de signal de réaction 


. ps 
U,= Lo = ER Ro (10.1) 


Comme le montre la fig. 10.1, a, la phase du signal U, est opposée 
à celle de U,nr, ce qui signifie que la réaction est négative. La dif- 
férence U, = U, — U, est une quantité d'autant plus petite que 


le gain propre X5; est plus élevé: 


U, = Vsr/Ky. (10.2) 


Zéro virtuel. — Puisque la différence U, —+ 0 (lorsque Kÿ — 0), 
on lui donne le nom de zéro virtuel. 

Définition d’un amplificateur opérationnel idéal. — Par défi- 
nition, un AO idéal possède Æy = 00 !), Réne = ©, Rior = 0 


1) Nous utiliserons l'hypothèse où KU —= o de la façon suivante: après 


. e Q pe La . e Cd e Cd , 
avoir introduit pour un amplificateur opérationnel idéal la Le be Ku suf- 
fisamment grande mais non infinie et après avoir effectué les calculs, nous ferons 


? “à « : Le ’ 
tendre Xu vers une limite, c’est-à-dire considérerons que Xy = oo. 
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(les lettres accentuées montrent que les paramètres énumérés se 
rapportent à un AO sans réaction). Suivant (10.2) l’amplificateur 
opérationnel idéal a U, = 0, c’est-à-dire des potentiels d'entrée 
égaux : 


Ds = Us = UV: (10.3) 

d'où 
Usor = Ur/Ku = Urnt/KU, (10.4) 
Ky = Usor/Uent = 1/Xùÿ = 1 + (R./R;). (10.5) 


Il s'ensuit de la formule (10.5) que, l’amplificateur étant idéal, le 
gain tiré de la structure (v. fig. 10.1, a) ne dépend que du circuit de 
contre-réaction, c'est-à-dire du coefficient de transfert inverse 
Ky. Les symboles non accentués montrent que les paramètres cor- 
respondants sont relatifs à des montages avec contre-réaction (CR). 

Le schéma équivalent d’un AO idéal à contre-réaction est repré- 
senté sur la fig. 10.1, b. La source de tension de réaction Ur pla- 
cée sur le circuit d’entrée satisfait aux conditions suivantes : 


UÜsor = Usor Si la chaîne de réaction est fermée ; 
Usor = © si la chaîne de réaction est ouverte, 


Dans le premier cas, le signal de réaction U, = XÿU,,-r est pro- 
portionnel a la tension de sortie et est introduit dans le circuit 
d’entrée en série avec le signal d'entrée, si bien que le signal résul- 
tant Us = U, = Us — U, s'obtient lui aussi sous forme de 
tension. Le schéma de la fig. 10.1, a assure donc la contre-réaction 
en tension, le signal résultant étant délivré sous forme de tension. 
En supposant que Xy a une valeur très grande mais finie, introdui- 
sons la notion de gain d’amplification avec le générateur de réaction 
mis hors circuit en définissant ce gain par la relation 


70. Usor —. UÜsor 
Kü = Uent [U1=0 Lr (19.6) 
Le passage à la limite vers un AO idéal donne Aÿ = oo. 
Puisque dans le cas général une partie plus ou moins grande de 
l'énergie de l’amplificateur est dépensée pour l’échauffement des 
résistances que comporte le schéma équivalent (la résistance de sor- 
tie de l’amplificateur. les résistances d'entrée et de sortie du circuit 
de réaction), la quantité Kÿ << Kw. Dans le schéma de la fig. 10.1, b, 
Rir = 0 et le circuit de réaction ne consomme aucune puissance si 
bien que ce schéma réalise le cas limite où Xù = X. 
Introduisons la notion de gain en boucle ouverte ou de rapport de 
retour T: 


U K£Uo . _ 
T= 2 = — — K}. (U, 10.7 
Céor U,nt=0 (Ci/Ku) , 
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défini comme coefficient de transmission du signal appliqué sous 
forme de f.e.m. Ur et mesuré à la sortie (VU...) en l’absence du si- 
gnal d'entrée (c’est-à-dire pour U,nr — 0). 

Dans l’expression (10.7) on a utilisé l'égalité VU, — —[', valable 
pour le circuit de la fig. 10.1, b lorsque RE = 10/0: 

Le signe du rapport de retour 7 est celui de la réaction. La va- 
leur de T détermine le degré de réaction. Une réaction négative (con- 
tre-réaction) est dite forte si 


—T > 1. 


Puisque dans un amplificateur idéal X?;: — Kw — œ. son T + 
— oo et la contre-réaction qui régit un tel amplificateur est a prio- 
ri forte. La contre-réaction forte permet, comme on le sait. de réa- 
liser même pour Xy = © des circuits dont les paramètres sont in- 
dépendants des caractéristiques de l’élément amplificateur et se dé- 
terminent uniquement par le circuit de contre-réaction. C'est cette 
circonstance qui justifie la simulation des circuits réels à l'aide 
d’un amplificateur opérationnel idéal. 


$ 10.2. Montage inverseur d’un amplificateur opérationnel idéal : 
circuit à contre-réaction en tension 
et signal résultant sous forme de courant 


Le montage inverseur d’un AO idéal est représenté par le schéma 
de la fig. 10.1, c dans lequel le signal de contre-réaction est appliqué 
en parallèle avec le signal d'entrée. En effet, le signal d'entrée est 
représenté par le courant 7, = L'ent/R,, et le signal de contre-réac- 
tion par le courant 7, — U,sr/R2 (fig. 10.1, d). 

Comme cet amplificateur est ideal, on a LU, 0 et 7, — —1J,, 
c'est-à-dire que 


U ent R1 = — Uor/Ro. (10.8) 
Par suite, 
Ky = Usor/Uent = — R:/R1; (10.9) 
o _ Usor _ AG | 
Un Uent Go TTFRIR,’ (10.11) 
Usor —KIOKE — _ Au Ri 
1 Usor ed 1+Re/R; Re ° C0) 


Les résistances d’entrée et de sortie d’un AO idéal dans le mon- 
tage inverseur sont Rent — R;1 et Rsor = (. 


$ 10.3. Montages des amplificateurs opérationnels 


Les possibilités offertes par l’amplificateur opérationnel en tant 
que base de la microélectronique analogique découlent de la grande 
variété de ses applications dans les appareils analogiques. Pourillus- 
trer cette variété on indique ci-dessous des exemples de montage de 
l’amplificateur opérationnel dans les circuits linéaires sans inertie 
(Tableau 10.1), dans les circuits non linéaires sans inertie (Tableau 
10.2) et dans les circuits linéaires pourvus d'inertie (Tableau 10.3). 

Les formules indiquées dans ces tableaux et leur démonstration 
sont en bon accord avec l'expérience (à condition d'observer les rè- 


gles indiquées pour chacun des types concrets d’AO dans leurs noti- 
ces d'emploi). 


$ 10.4. Schémas des amplificateurs opérationnels 


Pour étudier les particularités des schémas et les propriétés des 
amplificateurs opérationnels modernes il est commode de prendre 
l'exemple d'AO 153YJ12, analogue soviétique de CI LM101, dans 


3 
> } Equilibrage Correction Circuits ct | 
bornes externes l 
et | 
E: | 
C2] 
urtic | 
| 
| 
Stabilisateur de | Etalon de 1, Etage à | Amplificateur ! Emetteur-suiveur | Per 
ae | courant des ETS différentiel 15 1 (TS est adapté avec circuits Rs M] 

lors de la variation hases de Ë a et d'entrée avec | = z a| à T7) de protection | 

L.de+3Vat Tict T4 13=S : SE = 

SN CES ; 
Î4 22 Vle courantl = iBpnnl£z SET “miroir 2250 | | Î 
Mez U°/10 KQT | ES 5:51 decourant LE TI Etage de sortie | 
Éséunstant > =: = RE — — Jon 


Fig. 10.2. Schéma de principe électrique de l'amplificateur opérationnel 153 Y 12 


lequel on a réalisé pour la première fois une configuration à deux éta- 
ges qui a permis de simplifier les circuits de correction de l'AO. 

Le premierétage (étage d'entrée) de cet amplificateur (fig. 10.2) 
correspond à la structure !) de la fig. 9.10, b et comporte deux paires 


1) Ce circuit, de même que l'étage de sortie, utilise des transistors p-n-p 


latéraux qui occupent par rapport à des structures p-n-p verticales une surface 
nettement plus faible. 
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de transistors complémentaires T1T4 (branche de droite de l'étage 
différentiel) et T2T3 (branche de gauche) chargées par un étalon ana- 
logique, un double « miroir » T5T6T7. Le montage des transistors 
T5TGTZ correspond à la variante déjà étudiée (v. fig. 9.10, b), du cir- 
cuit à trois transistors à suiveur de tension. La sortie de l’étage diffé- 
rentiel (les collecteurs de T4, T6) est reliée à un amplificateur à deux 
étages utilisant les transistors 710 et T15 dont les collecteurs sont 
reliés aux entrées de l'étage de sortie symétrique (push-pull), 
c'est-à-dire aux bases des transistors T20 et T21. 

Le circuit R1-R2 sert à assurer une contre-réaction locale desti- 
née à stabiliser le gain de l’amplificateur opérationnel. 

L’étage de sortie utilise une paire de transistors complémentaires 

20T21 montés en symétrique suivant la structure correspondant 
au circuit de la fig. 9.12, b. La protection de l’étage de sortie contre 
les court-circuits s’effectue par les transistors T19, T22 et par les 
résistances R4, R5 de valeurs nominales de 25 et 50. Le circuit de 
base de 720 (branche de l'étage de sortie, v. fig. 10.1) est alimenté à 
travers le circuit de collecteur du transistor p-n-p latéral T16. 
Le transistor 717 monté en diode est destiné à réduire les distorsions 
non linéaires dans l'étage de sortie (à l’instar des diodes dans les 
schémas des fig. 9.12, c et d). 

Les circuits qui forment les courants stables dans l’étage d'entrée 
de l’amplificateur opérationnel (v. fig. 10.2) sont, en plus de l’étalon 
analogique double « miroir» T5T6T7, la configuration principale 
(TST9) et la structure faite avec les transistors T/1T12T13 produi- 
sant un courant stable J, = Ji/Bn_n-n (V. fig. 10.2), où le courant 
Ty = (U*'R3) = TOpA. Le courant 7}, = 1,8/Br_r_nt) est délivré dans 
le circuit de base commun des transistors p-n-p T3FT4 de l'étage dif- 
férentiel où il se partage en deux parties égales. Ainsi pour une char- 
ge mise en court-circuit, chacun des circuits de collecteur de To et 
TG doit ètre parcouru par les courants 


16 = ôI,/2 


qui ne dépendent pas de la dispersion du gain B,_,_, des transistors 
latéraux T3T4 et T12. Dans ces conditions, ces transistors doivent 
ètre mutuellement adaptés, c’est-à-dire avoir la même valeur de 
Br-n-p dans toute la gamme de variation des facteurs d’exploita- 
tion. La résistance de forte valeur ohmique (300 kQ) placée dans le 
circuit de base de T1 (v. fig. 10.2) présente une configuration pinch 
que l’on utilise pour diminuer les dimensions géométriques de ce 
composant. | 


1) Dans cette expression à désigne le coefficient de transmission Ô = JZ;/1, 
du circuit T8-T9. Dans les amplificateurs opérationnels du type de 153Y 7/12 la 
surface occupée par le transistor T8 utilisé dans le circuit de l’étalon de courant 
est considérablement plus grande que celle de 79. De ce fait, Ô = 0,3 et donc 
16 = Bp-n- 1ÿ5/26p-n-p Æ 10 pA est indépendant de B,_,-, et de la valeur 
nominale de Ë, — E; dans de arges limites de leur variation. 
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L’alternance positive du courant de sortie est limitée par le tran- 
sistor 779 ; la chute de tension de sortie dans la résistance de pro- 
tection À, — 25 Q n'excède pas dans ce cas 0,6 V. 

Lors de l’alternance négative, le courant de charge passe par le 
circuit R4-R5-T4-R2. Les résistances de passage R4, R5 et les tran- 
sistors de protection T9, T22 remplissent des fonctions analogues à 
celles des éléments homologues dans les variantes de l’étage de sor- 
tie mentionnées plus haut (v. fig. 9.12). 


$ 10.5. Imperfections des montages 
de l’amplificateur opérationnel à contre-réaction en tension 


Imperfections des circuits contenant un amplificateur opérationnel. 
— Les différences entre un AO réel et un AO idéal se caractérisent 


Fig. 10.3. Désignations des imperfections d’un amplificateur opérationnel 


quantitativement par les paramètres de l’AO. L'emploi du jeu com- 
plet de paramètres pour le calcul des performances des circuits utili- 
sant les AO est un problème de simulation sur ordinateur. L’avan- 
tage des modèles obtenus à l’aide d'ordinateur est leur universalité, 
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alors que leur inconvénient est un grand encombrement (souvent su- 
perflu au point de vue des résultats obtenus). La qualité des circuits 
est pratiquement évaluée par un nombre limité d'indices dépendant 
d’une seule ou de deux (plus rarement de trois) imperfections de l’am- 
plificateur opérationnel. Aussi, pour les calculs d'ingénieur utilise- 
t-on des modèles quasi idéaux de l’amplificateur opérationnel. 

Modèles quasi idéaux d’un AO. — Ils tiennent compte de un, 
deux ou plusieurs indices de son imperfection. On peut parler d’un 
AO quasi idéal, c'est-à-dire d’un AO qui diffère de son modèle idéal 
sur un nombre limité de points. 

Nous indiquerons l'indice de l’imperfection d'un AO quasi idéal 
dans le contour triangulaire qui est son symbole. Par exemple, la 
fig. 10.3, «a désigne un AO dont Xÿ = co. Le sens de la fig. 10.3. a 
est illustré par le circuit équivalent de la fig. 10.3, b à U, — 
= Usor At Æ 00. 

Les valeurs finies des composantes de la résistance d'entrée (fig. 
10.3, c) sont prises en compte par le circuit (fig. 10.3, d) des résistan- 
ces Rent et Rinc. Rent Caractérise la résistance entre les entrées diffé- 
rentielles inverseuse et non inverseuse, R,. est branchée en parallè- 
le sur la source de signal d'entrée lorsque les entrées sont réunies 
et constitue la résistance d'entrée propre en mode commun des entrées 
mises en parallèle de l’AO par rapport au point de « masse » 
commun. La valeur de Re est d'autant plus grande que la réjection 
en mode commun est meilleure. 

Dans les AO modernes Re D Rent, ce qui permet de simplifier 
le schéma équivalent du circuit d'entrée en n’y gardant que la ré- 
sistance Rinte. Cette dernière peut être appelée résistance d'entrée 
différentielle propre (deux variantes de représentation d’un tel mo- 
dèle sont données par les fig. 10.3, e et f). 

Pour mettre en évidence les effets de trois imperfections (Xw, 
Rent: Rsor) de l’amplificateur opérationnel sur les paramètres de ses 
deux montages fondamentaux, reprenons les calculs effectués aux 
$ 10.1 et 10.2 en remplaçant un AO idéal par son modèle quasi idéal 
(deux modes de représentation de ce modèle sont indiqués sur les 
fig. 10.3. à et j). 


Exemple d'application. Montage non inverseur d’un amplificateur opé- 
rationnel quasi idéal considéré comme un circuit de contre-réaction en tension 
avec signal résultant sous forme de tension. Le modèle de l'AO (fig. 10.4, a) 
donne pour R\,,> fi 


Ur — Uent — Csor AG: (10.13) 
BR D À 
PURE RS TRI 
K}.U 
Usor = — (40.15) 


1H TR Ro)l 


Le second terme de (10.13) qui se retranche de Usnt traduit la tension de 
contre-réaction. De (10.15) on peut tirer 
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Rior 
Uy=-e0r (+ ]. (10.16) 


Pour R!,, — 0 cette expression se confond avec (9.1); pour A7, = co, la 


tension U, = 0. 
En notant 


= FU 
OU 1+Rior/(Rit Ro) ? 
récrivons (10.16) sous la forme 
Ur = Usor/K}y: (10.18) 
Pour R!,. —+ 0, on a X?, + KG. 
Le sens physique de Æ®, est l'amplification qui serait obtenue dans le cir- 
cuit de la fig. 10.4, b si la tension de contre-réaction n'était pas appliquée à l'en- 


K (10.17) 


Fig. 10.4. Montage non inverseur d'un amplificateur opérationnel quasi idéal: 


a) modèle complet à trois imperfections : b) modèle complet transformé à f.e.m. de rtac- 
tion ; c) modèle du circuit d'entrée : d) modèle du circuit de sortie 


trée tandis que la partie passive de la boucle de contre-réaction restait en cir- 
cuit. L'examen de la fig. 10.4, b permet d'écrire 


(10.19) 
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D'une manière analogue, 
l'; 


KF,= ——— : .2 
nd Üsor Uont=0 (10.20) 
Introduisant l’expression (10.18) dans (10.13), on obtient 
Usor/ÆAŸ = Uent — Usor Ke (10.21) 
D'où 
Usor 1 Kÿ 
Ky= = 9 —— . Û 
VU Vent  VERYFRS  TFAUKS (9:22) 
En utilisant le rapport de retour 
T=—KYKy= 2 ser | (40.23) 
sor Uant=0 
on obtient 
En tenant compte de (10.23), mettons l'expression ;(10.22) sous la forme 
Krr = ee a  — 10.25 
UUKy 1L(UAYKY) Kg 1i+4/—T)° (10.25) 
En y portant (10.24) on trouve 
1+R./R 
Ku= Er (10.26) 
où 
Kï 1 
T=— « (10.27) 


1+1Rior/(RiT Re)]1+ R2/R1° 
Après quelques transformations simples l’expression (10.27) devient 
Ky 


= — —_—— ——— 10.28 
FRE Roi ds 
Introduisant (10.28) dans (10.26), on obtient 
1 
Ku= +(R2/Ri) (10.29) 


14H {CRs+ Rio) /R1l+1Y/K5 


Résistance d'entrée. — Le modèle de la fig. 10.4, e décrit le circuit d'entrée 
de la fig. 10.4, a dans l'hypothèse où R°,,  c. En faisant usage de ce mo- 


dèle, on obtient 
Uent = lentRent + Usor Ar. (10.30) 


ent 
Comme Usor= ÆKuUent, écrivons (10.30) sous la forme suivante: 


Uent (1 — XuvKÿ) = lentRente (10.31) 


En introduisant la résistance d'entrée 
Rent = Uent/lents (10.32) 
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récrivons (10.31) sous la forme 


Rent =— Rent (1 —- T), (10.33) 
car 
: KGKu T 1 
SE LE Ce DR ve Du Per SL 


La valeur de 7 figurant dans (10.33) est donnée par (10.28). 
Résistance de sortie. — En utilisant pour le circuit de sortie le modèle 


de la fig. 10.4, d dans l'hypothèse où R°. & (R1 + R.) et en tenant compte de 


Fig. 10.5. Montage inverseur d’un amplificateur opérationnel quasi ideal: 


a) modèle complet à trois imperfections : b) modèle complet transformé à f.e.m. de réaction; 
c) modèle complet transformé à générateurs de courant 


la relation des polarités des sources U; et Usor (indiquées sur la fig. 10.4, d), 
on obtient 


Die = Va orne (10.35) 
En y portant 
Us = Kyo (10.36) 
et en tenant compte de ce que pour Uent = Us = 0 
Dies: (10.37) 
on tire de (10.20), (10.36) et (10.37) 
Us= KYjUo= —RKUi= —K KE Usor- (10.38) 


En introduisant Rsor = Usor/Isor. On déduit de (10.35) et (10.38) 
Rsor = Reor + Us/Tsors (10.39) 
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c'est-à-dire que Rsor (1 + KI; AE,) = R!,, On a par conséquent 


sor”? 
Rior _ Rsor 
Rsor = 1 T Æ ET . 


(10.40) 


Exemple. Montage inverseur d’un amplificateur quasi idéal considéré 
comme un circuit de contre-réaction en tension avec signal résultant sous forme 
de courant. — Le modèle d’un AO à trois imperfections (fig. 10.3, j) est utilisé 
dans le circuit à contre-réaction inverseuse (fig. 10.5, a). En complétant ce 
modèle par la charge (Rx) et en remplaçant le circuit de réaction par des géné- 
rateurs équivalents LU: et U, à l’entrée et à la sortie de l'AO, on obtient le 
schéma de la fig. 10.5, b, dont la transformation donne le modèle équivalent 
de la fig. 10.5, c avec des générateurs de courant (on a noté R° = AR, || (Re + 
+ Ror) Il Rent). En se servant du modèle de la fig. 10.5, b, on obtient sans diffi- 


culte 
La CeAy 
U _ en R'— - R'. 
- R, Ri+Ror 
Par conséquent, 
’ - R'/R; 
Co = Vent 
TE RGR Ra Ron) ? 


d’où, compte tenu de la fig. 10.5, c, an trouve 


FRE 1 
Usor — —Uo| Rsor ++ | [Re 1 Réor 1 Ren], 
so ° 


c'est-à-dire 


EN ER R; LR’. || Renl 
R; À: R: [A2 | sor ch 


l'sor = —L'ent 


THAGR Re Rio) 
d'où Au = Usor/ lent aura pour expression 
14 
K — 1 
FT VRe R! 1 , 1 R:+R: 


n 1+ Ror 
Ko. —Usor a — <0: 
Uent U:=0 ; er EL 1 LS ’ 
Re+Rior Rent "RAR 
Dis ; 
T — : — K°.K?,, 
Us lent 0 SOS 


KE = Ru/(Re + Ro) 


(10.41) 


(10.42) 


(10.43) 


(10.44) 


(10.45) 


(10.46) 


(10.47) 


(10.48) 
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Le rapprochement entre (10.45), (10.46) et (10.47) permet de s'assurer que 
la relation fondamentale 


Ky= K?,/(4 —T) (10.49) 
est vérifiée. 
Résistance d'entrée. — Pour un AO non idéal utilisé dans le montage in- 


verseur la résistance d'entrée peut être déterminée à l’aide du modèle du circuit 
d'entrée de l'AO sans réaction (fig. 10.6, a). Pour ce modèle 


Uent = ZentR1 + Us. (10.50) 


En'analysant le circuit de la fig. 10.6, b, on peut démontrer la validité 
Uent_ KI 


de la formule suivante analogue à 
(10.18) : 


Ur = Usor/KY (10.51) 


(compte tenu de ce que K®, < 0). 


En faisant usage des relations 
(10.50) et (10.51), on obtient 


Uent — Usor/K1, = JentRi, (10.52) 
d’où 

Uent — (Uent Kyl/K?) = TentR1. (10.53) 
En introduisant Rent = Uent/Lent: 

on déduit de (10.53) 

Kÿ 

— — : # 
Rent [1 ({—T) K*, | R;,(10 54) 


d'où 


TDR, (40.55 


Rent 7 


Fig. 10.6. Modèles pour le montage , . .. 
inverseur d’un amplificateur opéra- € est-à-dire que 


tionnel quasi idéal: — … 
a) circuit d'entrée de l'AO sans réaction de Rent = Ra (1 + 1/—7). (10.56) 
KŸ + ©; b) circuit d'entrée de l’AO avec Le paramètre Rent figurant dans 


réaction : c) circuit de sortie de l’AO avec (10.56) entre dans l'expression de la 
réaction correction —1/7 qui a une faible 
influence sur la valeur de Rent. 

Interprétation physique du coefficient de transmission inverse et du rap- 
port de retour. — Posons dans le circuit de la fig. 10.6, b R},, = o et U, = 0. 
Alors TZ; + La a 0. 

Par générateur U; dans le circuit de la fig. 10.6, b on entend une f.e.m. 
externe dont l’action détermine Uent dépendante. La valeur de Uent doit être 
proportionnelle à U:; de telle sorte que la condition 7, + 7, = 0 soit remplie 
pour toutes les valeurs de Us. De ce fait le facteur de proportionnalité 
Uent 


Us T1+13=0 


ne sera rien d'autre que Æ?,. On peut donc écrire 


or ent = 
"Vent | 10.5 
At Us (11+12=0 | L 


Comme il est facile de le constater sur la fig. 10.5, b, 

Uent/Ri = US/(Ra + Réorhs 

donc . 
KFy = Ril(R: + Rior), (10.58) 


ce qui coïncide avec (10.48). 

Pour interpréter 7, supposons que la source de signal externe Us, attaque 
la sortie du circuit de la li. 10.5, a et que la f.e.m. Uent = 0. L'action de la 
source extérieure Usor fait lonctionner le générateur dépendant U, mis en série 
avec Usor (v- fig. 10.6, c). 

Il est évident que la valeur et le signe de U; seront déterminés par la re- 
ation 


Us = Usor AY KG = UsorT; (10.59) 
c'est-a-dire que 
PS 
Usor l'ent=0 


Dans le circuit de la fig. 10.5, a, le rapport de retour est de signe négatif, 
car dans ce circuit Æ?, < 0. 


Résistance de sortie. — En utilisant le modèle du circuit de sortie de la 
fig. 10.6, c et en tenant compte des polarités des sources U;, et Usor, on obtient 


Üsor — Us = TsorRior = Usor ({ — T). (10.60) 
En introduisant Rsor = Usor/Isor, 01 trouve 


Rsor = Ro/(1 — T). (10.61) 


Les résultats de ce paragraphe relatifs aux paramètres de deux 
montages fondamentaux d’un AO à trois imperfections sont rassem- 
blés dans les Tableaux 10.4 et 10.5. 


$ 10.6. Paramètres aux basses fréquences 
des amplificateurs opérationnels 


Un exemple des AO modernes est donné par le CI 153Y 112 exa- 
miné plus haut. Les valeurs minimales, typiques et maximales des 
paramètres de cet amplificateur opérationnel sont groupées sur le 
Tableau 10.6 !). Ces valeurs forment la métrique de paramètres aux 
basses fréquences des AO, qui se rangent en plusieurs groupes: pa- 
ramètres d'amplification et interfaçage (sans réaction), paramètres 
concernant la précision, paramètres dynamiques et énergétiques. 

Propriétés amplificatrices et d’interfaçage des AO. —— Les para- 
mètres Kw, Rent. Rsor ont déjà été expliqués (v. modèles de 
la fig. 10.3 et les expressions correspondantes données dans les 
Tableaux 410.4 et 10.5). 

Caractéristiques en précision. — Elles peuvent être évaluées 
en utilisant un modèle de l’AO contenant les sources d'erreurs: la 


1) Ces valeurs dont la connaissance est nécessaire pour le calcul des tolé- 
rances admises pour des circuits utilisant les AO sont généralement indiquées 
dans les cahiers des charges et dans les notices d'emploi des AO. 
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f.e.m. V, de tension résultante de décalage de zéro ramenée à l’entrée 
de l’AO et les courants d'entrée J, et Z,. La f.e.m. V, est appelée 
tension de décalage de zéro de l’AO. Ce paramètre dépend de la varia- 
tion de température At. 

Calculons la variation de U;,- provoquée par les variations de la 
f.e.m. V,et des courants Z, et Z, avec la température. On a 


Vo = Vi + ViAt, 


où V; est la tension de décalage de zéro à {4 — 25°C; At —1t—t,, 
V, = dV,/dt, le coefficient moyen de température. 


Fig. 10.7. Détermination des caractéristiques en précision d’un amplificateur 
opérationnel : 


a) modèle pour l'analyse des caractéristiques en précision de l’AO; b) désignation d’un AO 
quasi idéal de CMRR = 70 + 


Du schéma de la fig. 10.7, a on déduit sans difficulté que 
(ii + Ls) Ri = Lola + Vos 
ii + La) Ri + BiR3 = Usor: 
d'où Usor = Vo (À + Ras) + Los À + RafR;s) — DRs. 


Comme 7, & 1,, les valeurs nominales des résistances sont choi- 
sies de manière à assurer /è, (1 + Ry/R,) — R;. c'est-à-dire que 


R: — R,R;/(R, + R;) HS R; [| R3. 


Dans ces conditions. Uior = Vo (A + RfR;,) + L,Ra, où 1, est 
la différence entre les courants d'entrée qui sert de mesure de l'imper- 
fection de l’amplificateur opérationnel : 


Lo = Les — JL. 
Mettons cette différence sous la forme 
TI, = Jo + LiAt, (10.62) 


où Zç est la valeur de la différence 7, — J, à la température ordinaire 
Lo = 25 CC; AM=t—1,;1, = AI;'At, le coefficient de températu- 
re. 

Sous ces hypothèses il est facile d'obtenir une expression pour la 
variation de la tension de sortie AU,,, due à la variation de tempé- 
rature Aë: 


AUsor = —ViAt (Ky — 1) + I4RaAt. (10.63) 
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__ Exemple numérique. Déterminer le décalage de zéro à la sortie de l’ampli- 
ficateur opérationnel 153VJI2 utilisé dans un montage inverseur pour R, = 
= 1 kKQ, R; = 50 kQ, R; — R: Il R3:, " = À mV, Ve = 3 uV/°C. I! = 
= 0,015 nA/°C; At=1t—1, = 20°C. 

Solution. On a Ky= —R3/R, = —50, par conséquent, AUsor = —3 X 
X 20 (—51) + 0,015-20-50 æ 3,1 mV. 

Dans le cas du montage inverseur la valeur absolue du décalage de zéro ra- 
menée à l’entrée aura pour expression 


| AUtentl Æ Vi + LR. (10.64) 


Pour l'amplificateur 153YJ12 considéré elle est égale à 
| AUgentl = 3-10-8 + 0,015.10-9.103 = 3,01 uV/°C. 


La tension d’entrée V5 de décalage de zéro (à la température ordinaire !,) 
n'intervient pas dans l’expression (10.64) donnant le décalage de zéro: la valeur 
de V, peut être compensée par un circuit externe d'équilibrage de l’amplifica- 
teur. Une des variantes de branchement d’un tel circuit est montrée à la fig. 10.2. 


Rapport de réjection en mode commun (CMRR) considéré comme 
une mesure de la symétrie des entrées d’un AO.-— Pour donner en- 
core une interprétation du CMRR, considérons un AO dont le CMRR = 
— 3%. L'imperfection de l’AO symbolisée dans ce cas par le signe 
T0 placé à l’intérieur de son contour peut caractériser, comme nous 
le verron plus loin, l’asymétrie des deux entrées de l’AO. En sup- 
posant que les coefficients de transmission de l’AO suivant les en- 
trées U, et U, sont égaux respectivement à X, et X,, mettons l’ex- 
pression (9.1) sous la forme suivante: 


Use — KoU3 _— K;,U.. (10.65) 


Pour X, = X, = Kw, la formule (10.65) se réduit à (9.1). Dans 
le cas considéré, les coefficients K, et X, sont voisins l’un de l’au- 
tre mais non égaux: 

K, = Au + AK, K, = Kuy — AK, 


« 


ou 
Ki = (Ki + K2)/2, AK = (Ke — Ki)/2. 


Si VU; = Us = Une: le signal est en mode commun et la tension 
de sortie en mode commun a pour valeur 
Usor = Usor me = (2 — 1) Ume = 2AKU me. 
Pour U, = —U, = Uyxr, le signal est différentiel et la tension de 
sortie s'exprime par 
Usor = Usor at = (Ke + Ki) Ua = 2KuU ar. (10.66) 
Le rapport de réjection er mode commun (CMRR) montre combien 


de fois (en module) le gain X àjg = Usor dir/U air est plus élevé que 
le gain Kme — Usor me/Ume- 
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En d’autres termes, le CMRR est d'autant plus grand que le 
rapport AK”/Kyw est plus petit: 


| _. | Kair |__ Usordit __ KitKe __ Au - 
CMRR == | A = D PE. (10.67) 


Exemple numérique. Pour l’amplificateur 153YJ12 la valeur typique de 
CMRR est de 86 dB. Calculer AX = (K, — K;)/2. 
Solution. En considérant que 2, [dB] = 20 log (Ay /AK), on obtient, 


log (AU/AK) = 0 [dB]/20 = 4,3, 
d’où 
KUlAK = 1093 & 2109. 


En posant X}, — 100 000, on a 


105 


2.10 — 


AK =- Kyl2:10 = 


Propriétés dynamiques. — Elles peuvent se décrire par les para- 
mètres suivants: — Uior max» les valeurs maximales (en module) 
des tensions de sortie et + Uent maz+ les valeurs maximales des ten- 
sions d'entrée. 

Les valeurs + Unt max dépendent des polarités des tensions 
appliquées aux entrées de l’étage différentiel de l’amplificateur. Si 
ces tensions sont de même signe, + lent max = + Ume. C'est-à-dire 
que les signaux d'entrée sont en mode commun. Dans le cas où les 
variations des tensions d'entrée sont de signes contraires, ces ten- 
sions forment un signal d'entrée différentiel + 2Uy1r- 

Dans les amplificateurs opérationnels modernes la valeur admis- 
sible est de 2Uys >> Une Ce qui s'obtient au moyen d'un circuit de 
protection spécial (par exemple, dans le schéma de l’amplificateur 
153VII2 représenté sur la fig. 10.2 on a introduit à cet effet le tran- 
sistor 714). 


$ 10.7. Simulation de la réponse en fréquence 
des circuits comportant un amplificateur opérationnel 


Pour simuler le comportement en fréquence des CIA on a recours 
à des diagrammes dits asymptotiques qui permettent de simplifier 
la construction des caractéristiques phase-fréquence des circuits ana- 
logiques. 

Considérons un AO idéal monté dans le circuit d’un amplifica- 
teur inverseur (v. fig. 10.1, d). Remplaçons la résistance R2 par un 
circuit RC (22) tel que (fig. 10.8, a) 


Z: — R,/(1 + ÏjoT:), To — R;C: — 1/0; — 1/2nf.. 
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Le coefficient de transmission ÆZ'y = Uor/U ent est dans ce cas 
une fonction complexe traduisant {a caractéristique amplitude-fré- 
quence d'un filtre monocellulaire : 


Hu=— 7 he, (10.68) 


1 j (&/w:) 


Fe 
Ri VAI (f/fe) 


qq Ex) = à — arctg (ff:) = 1 — Ag: 


Ag — A (f)est la variation de phase par rapport à sa valeur en bas- 
se fréquence (dans le cas consi- 
déré. x). 

Fonction de transfert com- 
plexe. Fonction de circuit et ses 
pôles. — Ainsi, la fonction de 


transfert complexe y = #y 
(jw) définie par la formule (10.68) 
dépend de la variable réelle 
w = 271/. Supposons que le si- 
gnal d’entrée soit de forme si- 
nusoïdale u,nt (4) = Uent COS ot 
et que son amplitude varie len- 
tement et de façon monotone 
suivant une loi exponentielle à 
partir de la valeur Usnt (t = 
—= 0) = 1 V. de telle sorte que 


Vent = Vent (4) = ef. 


À u — 


Dans ce cas, en écriture opé- 
rationnelle. le signal d'entrée 
Uent (t) sera de la forme 


Ci Ms ecteiut — eP!, 


Fig. 10.8. Exemple de simulation de . | 
la réponse en fréquence d'un circuit OÙ p — 6 + jw. 


intégrateur Pour obtenir la fonction de 

circuit## (p)il faut remplacer dans 

l'expression #’y = %#'y (jw) la quantité imaginaire jo par la quan- 
tité complexe symbolisée par l'opérateur p — © + jo. C’est ainsi 
par exemple que l'expression (10.68) permet de trouver sans diffi- 
culté la fonction de circuit pour un filtre monocellulaire. On a 


y re R;: 1 Ps (— R./R;) QD: 
#u (p)= Ri 1+pl@s p+@e ” (0569) 
Pour p = p, = — &,. le dénominateur de l’expression (10.69) 
devient nul et Æuçp) infiniment grand. La valeur de p, = — w, 
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s'appelle pôle de la fonction (10.69): dans le cas considéré, le pôle 
se situe sur l’axe réel du demi-plan de gauche du système de coordon- 
nées ©, jo (fig. 10.8. b). 

Pour une telle position du pôle le circuit étudié est a priori stable, 
c'est-à-dire qu’il ne peut pas passer au régime d’auto-oscillations. 

Diagrammes des zéros et des pôles. Représentation des caracté- 
ristiques phase-fréquence à l’échelle logarithmique. — Sous une 
forme plus générale. toute fonction de circuit peut étre représentée 


par le quotient de deux polynômes en p de degrés respectifs m et n, 
soit : 


sp __ G9-Faipr... Tamp” 
Up botbip+...+bnapt 


La décomposition du numérateur et du dénominateur en facteurs 
premiers donne 


VA (P— Por) (P— Poz) --: (P— Pam) Te 
#u(p)= Ko (P— p1)(P— pa) ee (P—Pn) (10.50) 


OÙ Poye Pouss + + ++ Pom SONt les zéros de la fonction #4 (p) (désignés 
sur la fig. 10.8, c par de petits cercles), et p,, p+, . . .. p, les pôles de 
la fonction #’#; (p) (désignés par des étoiles). 

Le diagramme des zéros et des pôles traduit la fonction -# ,: (p) 
au coefficient À, près. Puisque les racines des polynômes peuvent 
être soit réelles, soit complexes conjuguées, les zéros et les pôles de 
la fonction se situent symétriquement par rapport à l'axe réel ©. 

La disposition des pôles permet de juger de la stabilité d'un cir- 
cuit. Un circuit est stable si ses pôles possèdent o << 0, c'est-à-dire 
se situent dans le demi-plan à gauche. 

Le caractère de disposition des zéros détermine à son tour plu- 
sieurs propriétés importantes des circuits : par exemple. l'absence de 
zéros dans le demi-plan à droite signifie que les circuits correspon- 
dants sont à minimum de phase, c'est-à-dire que pour une caracte- 
ristique amplitude-fréquence donnée ils possèdent la valeur minimale 
absolue du déphasage. Les circuits à minimum de phase se distin- 
œuent par une relation univoque (à un facteur constant près) entre 
la caractéristique amplitude-fréquence et la caractéristique phase- 
fréquence. Pour de tels circuits on peut trouver la fonction #y(p) 
si l’on connaît sa partie réelle, le module ou la caractéristique 
de phase. 

Pour se faire une idée plus précise des diagrammes asymptotiques, 
revenons à l'exemple de filtre monocellulaire traité plus haut (v. 
fig. 10.8, a). Représentons, conformément à l'expression (10.68), 
la réponse en fréquence d’un tel filtre par son modèle comportant 
une fe.m. € = — VintRs'R, et un circuit R,C, (fig. 10.8, d). 

Si les amplitudes des signaux €, Ü ,nt ne varient que dans de peti- 
tes limites, on exprime leurs rapports sous forme de fractions ou de 
pour cent et on utilise des nombres ordinaires. Dans le cas où les va- 


ait 


riations des amplitudes sont fortes, on les évalue en décibels: 
D [dB] = 20 log (L'ior/U ent). 


Une telle échelle logarithmique est commode pour la représenta- 
tion graphique des caractéristiques de fréquence parce qu elle per- 
met d'effectuer leur addition. En passant aux logarithmes dans la 
formule (10.68) pour la caractéristique phase-fréquence 


In y +. In T y+]0 (10.71) 


et en multipliant ses deux membres par le facteur 20/ln 10 = 8,69, 
on obtient 


20 log #y = 20 log Æy + j8,69 q. 


La partie imaginaire de ces expressions est proportionnelle à 
et la partie réelle peut se mesurer en décibels : 


#y ldBl = 20 log #y. 


$ 10.8. Diagrammes asymptotiques. 
Circuits à un pôle et à un zéro 


En normant la formule (10.68) 


PAL (jo)= ÉrUa (10.72) 


mettons-la sous la forme 
: ) e. ne 1 y) 
HU (AO D rer PTT ; (10.72) 
On peut 5e een écrire 
BAL (jo) — % L'e249: 
1 
Re 
V1+(f/f2)° 
A = — arctg (w/w2) — —arctg (f/f2). 


(10.73) 


Avec une échelle logarithmique l'expression (10.73) s'écrit sous 
la forme 


# [dB] = — 20 log V 1 + (7). (10.74) 


Cette fonction qui traduit la caractéristique amplitude-fréquence 
logarithmique est représentée sur la fig. 10.8, e en traits pleins. Sur 
la même fig. 10.8, e on a porté en traits interrompus les segments de 
droite 


pour f/f2<1, 


F0 AIS a — 90 log (f/f:) pour f/f>1. 


que l’on appelle diagramme asymptotique ou diagramme de Bode. 
Le point de cassure que présente ce diagramme correspond à f = 
= f, et la pente de la partie linéaire a pour valeur 


20 log 2 = 6 [dB/octave] ou 20 log 10 — 20 [dB/décade] !). 
La fig. 10.8, f montre le diagramme asymptotique de phase : 


0 pour f< f2/10, 
Ap=4 —45°[1+log(f/f2)] pour (f2110)<f< 10/2, 
— 90° pour f>10f:. 


Au point de cassure f = f,, le déphasage Ag = 45° et la valeur 
absolue de la pente est de 45° log 2 = 13,55 deg/octave ou 
45° log 10 = 45 deg/décade. 


on 0,05 0,2 0,5 1 2 51020 f/f, 
c) 


Fig. 10.9. Simulation de la réponse en fréquence d’un circuit différentiateur 


Exemple. Circuit à un zéro. — L'examen du circuit de la fig. 10.9, a obte- 
nu à partir de la fig. 10.1, d en remplaçant la a RI par le circuit 


R1CI1 de Z, = , où T = RC; = . , permet d'écrire 


_Ri Ps 

1+ jt: : 27/1 
Au= Au Go)=—-7- (14 jrs) = Ko l1+i (H/H]. 

En substituant p à jw, on obtient la fonction de circuit 

Au (p) = Ko (1 + p/oi), (10.75) 


qui s’annule pour p = p, = —w,. Comme le montre la fig. 10.9, b, le zéro 
de la fonction de Giteutt (10. 75) se lite sur la partie négative de l'axe réel. 


1) L'octave et la décade sont des intervalles de deux fréquences dont l’une 
est égale respectivement à deux et à dix fois l’autre. 
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Sous forme normée l’expression (10.74) s'écrit 


AU (je) = 1 + j (f/h), (10.76) 


où AU — Fr TR; Somme précédemment dans l'expression (10.72’). 
En partant de (10.76), il n’est pas difficile d'obtenir les relations suivantes: 
AY" (jo) == FH yPe?89, 
Hg = VTT, Ur 
Ap=arctg (f/f1)- 


L'expression de &Æ y” à une échelle logarithmique 
#1” [dB] = 20 log V 1+(f/f1)° 


traduit la caractéristique amplitude-fréquence logarithmique. Elle 
est indiquée en traits pleins sur la fig. 10.9. d, où on a également re- 
présenté en traits interrompus les droites 


. 0 pour fifi < 1, 
AU [dB = | 20 log (f;f1) pour f/f,>1, 


correspondant aux tronçons du diagramme LE avec un 
point de cassure pour f — f, et une pente de 20 log 2 — 6 [dB/octa- 
ve] — 20 [dB/décadel. 

Le diagramme asymptotique de phase Aw est représenté sur la 
fig. 10.9, e par des tronçons de droites dessinés en traits interrompus 
conformément aux expressions 


(10.78) 


(ÿ pour f<f,:10, 
Ap= 4 45° [1+ log (f/f;)] pour 7,/10< f<10f,, (10.79) 
90° pour f=>10/f,. 


Au point de cassure, où f = f,. le déphasage Ag — 45° et la pen- 
te du diagramme est égale à 47° log 2 — 13,55 [deg/octavel ou à 
45° log 10 = 45 [deg/décadel. La ligne en traits pleins de Ja fig. 
10.9. e correspond à l'expression (10.77). 

Les valeurs absolues des écarts que les diagrammes asymptoti- 
ques d'amplitude (v. fig. 10.8. e et 10.9. d) et de phase (fig. 10.8. f 
et 10.9. e) présentent par rapport à leurs valeurs vraies sont les mê- 
mes pour les deux configurations des filtres monocellulaires (Tableau 
10.7). Les signes de ces écarts sont visibles sur les fig. 10.8. e et f 
et 10.9, d'et e. 

Le Tableau 10.7 montre que les diagrammes asymptotiques re- 
flètent d’une façon suffisamment précise les caractéristiques d’am- 
plitude et de fréquence qui leur correspondent. Les avantages prati- 
ques des diagrammes asymptotiques sont d'autant plus manifestes 
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Tableau 10.7 


Valeurs absolues des écarts des 
diagrammes asymptotiques par rapport 
aux caractéristiques de fréquence 
correspondantes 


Valeurs absolues des écarts 


t/fo de l’ampli- | de la phase, 
tude, dB deg. 
0,1 0,04 5,7 
0,5 1 A 
1 3 ( 
2 | 4 
10 0,04 5,7 


que le circuit à analyser est plus complexe. Quant aux caractéristi- 
ques phase-fréquence, elles sont représentées par la somme des seg- 
ments de droite à points de cassure connus et à valeurs des pentes con- 
nues. Les facteurs constants ou les déphasages qui distinguent les 
caractéristiques d'amplitude réelles de leurs valeurs normées auront 
pour effet le décalage des diagrammes le long de l’axe des ordonnées. 


$ 10.9. Correction de fréquence totale 
d’un amplificateur opérationnel 


Considérons un modèle de l'AO composé d'éléments amplifica- 
teurs et de circuits de constantes de temps t, — AÀ,C;et t, -- R:C: 
(fig. 10.10. a). Puisque ce modèle contient deux maillons d'inertie 
et donc sa caractéristique phase-fréquence possède deux pôles, on 
considère que l’amplificateur est à deux étages bien que le nombre 
d'éléments amplificateurs (sur la fig. 10.10 ces éléments sont dési- 
onés par les chiffres Z à 5) puisse être grand et le circuit puisse compor- 
ter plusieurs transistors. Par exemple. l’amplificateur opérationnel 
à deux étages d'application générale 133YJ[2 met en œuvre 42 tran- 
sistors. 

Le diagramme de Boade pour le module du gain en tension propre 
%'u de cet amplificateur est représenté sur la fig. 10.10, b (ligne 7). 
Les cassures du diagramme asymptotique correspondent aux pôles 
ñ et f: tels que f, © f,. Les valeurs numériques des fréquences de 
cassure et des constantes de temps sont : f, — 1 kI1z, c’est-à-dire que 
= 12nf, = 159 us, et f, — 350 kHz, c'est-à-dire que T, — 
— 159,350 — 0,45 ps. 

Comme le montre la fig. 10.10, a, l'élément amplificateur 3 
est doté de bornes pour le branchement, via le condensateur C,, 


de la contre-réaction qui assure la correction des caractéristiques de 
fréquence. 
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Les bornes pour le branchement du condensateur C, sont reliées 
à des points à haute impédance de la chaîne d'amplification. La ré- 
sistance interne équivalente des deux points est représentée dans le 
modèle de la fig. 10.10, a par les résistances À, et R5. 

Le modèle de l'élément amplificateur 3 (fig. 10.10, a) contre-réac- 
tionné à travers le condensateur de correction C, est montré à la 


1101001 10100f:1 10 f 
b) Hz kHz MHz 


Fig. 10.10. Correction de fréquence complète d’un amplificateur opérationnel: 
a) modèle; b)* diagrammes asymptotiques 


fig. 10.11, a. La résistance d'entrée du transistor constituant l’élé- 
ment 3 est désignée] dans ce modèle par Rent. Transformons le circuit 
qui reflète le fonctionnement de ce modèle (fig. 10.11, a) en un circuit 


V 


» . 1 
—KuV 
l JU R : 


9 jWCo 
0) 


Fig. 10.11. Elimination d'un pôle äans un amplificateur opérationnel complè- 
tement compensé: 
a) modèle: b) transformation du modèle en un circuit à deux sources de courant 


à deux sources de courant (fig. 10.11, b) qui permet d'obtenir pour 
le coefficient de transmission de l'étage 3 l'expression suivante: 


gp. — Mr — — Ki (Rent/Ro) (1 + j0ts) 
LÉ 74 1—+j@to 
où —X3u est le coefficient de transmission propre de l'étage 3; 


ts = R6Co; To = (RentKiu + Rô) C sont les constantes de temps. 
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J1 en résulte que la valeur nominale de C, nécessaire pour la cor- 
rection complète de l’amplificateur opérationnel est d'autant plus pe- 
tite que les valeurs de Rent, Ro et À 3 uv de l’étage à contre-réaction 
sont plus grandes. 


La caractéristique de fréquence normée au) = Sa de l’amplifi- 


(:] 
cateur opérationnel compensé (v. fig. 10.10, a) peut s'exprimer sous 
la forme 


a+ jfif 
D CE 
GE) À Hifife) AIT) * (10.80) 


Si on choisit f3 = f1, c'est-à-dire 
1/2 Ts — RoCo = 1/2 Ts 


ce qui correspond à T; = T,. on élimine le pôle correspondant au 
point de cassure f, dans le diagramme asymptotique de l’amplificateur 
opérationnel (v. fig. 10.10 b). 

En menant sur la fig. 10.10, b une droite 2 parallèlement au dia- 
gramme / sur le tronçon {f,, f.] qui coupe l’axe des f en un point ap- 
proximativement égal à la fréquence f, du pôle à éliminer, on trouve 
la fréquence de cassure f, correspondant à une compensation complète. 
Comme on peut le voir sur la fig. 10.10. b, la fréquence f, Æ 10 Hz, 
ce qui est typique de l’amplificateur 153 Y/II2. 

Dans ces conditions, l’amplificateur opérationnel ne possède 
qu'un seul pôle et son gain propre normé varie avec la fréquence sui- 
vant l'expression 


DAC 


1 
1+ j (f/{o) ? 
car l’action du pôle f,nese manifeste qu'à des fréquences voisines 
de la fréquence dite d'amplification unité fn correspondant au modu- 
le de #y [dB] & 0 (v. fig. 10.10, b). 

Pour assurer /f, — 10 Hz, c'est-à-dire 7, = 1/2 nf, = 1/2 x X 
X 10 = 16 ms, choisissons C, = 30 pF après avoir déterminé les 
exigences relatives aux valeurs de R,, Ri et K3u. Il vient 


0 5 MO 
© (RentÆ su +R) = To 
d'où pour R$ € RentKâv: 
RentX 3u _—_— TC — 16 ms. 
Si on pose Az3u — 100, C, — 30 pF,ona 


, 16-103 
Rent = 100. 30-10-12 & 5,3 MQ. 

Un amplificateur complètement compensé présente un intérêt 
pratique considérable du fait qu'il n’exige pas d'utiliser des compo- 
sants externes rapportés pour former les caractéristiques phase-fré- 


# 
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quence et assurer la stabilité de fonctionnement de l’amplificateur 
dans les montages où il est employé. Aussi, en plus des amplifica- 
teurs opérationnels dotés de bornes de compensation externes produit- 
on des amplificateurs complètement compensés. 

Une des variantes de tels amplificateurs (140Y7]16) se caractérise 
par la structure et les paramètres voisins de ceux du CI 153Y]I2 
comportant une compensation externe par une capacité € = 30 pF. 
De nombreux amplificateurs opérationnels étrangers affectant la 
structure de CI UA741 sont des analogues du CI 140V7/16. Le bro- 
chage et la forme constructive de divers amplificateurs opérationnels 
sont généralement les mêmes, ce qui assure leur interchangeabilité 
et une souplesse en vue de modernisation. c’est-à-dire la possibilité 
d'amélioration de leurs performances par l'emploi des amplifica- 
teurs plus perfectionnés sans changement de la documentation sur 
les appareils microélectroniques. 


$ 10.10. Paramètres décrivant la réponse en fréquence 
des amplificateurs opérationnels 


La réponse en fréquence des amplificeteurs opérationnels modernes 
est modelée par deux éléments de constantes de temps T7, = R.C, 
et Tt: = R,C;; 
ee 

(1+ 5071) (1+ 072) 

Les circuits servant à la correction de cette caractéristique ont 
été étudiés plus haut. 

La vitesse de croissance du signal de sortie p est mesurée comme va- 


leur maximale de la pente p = (“sa0)) en appliquant un signal 
max 


« fort » Uent, la boucle de contre-réaction étant en court-circuit. En 
supposant que la caractéristique de fréquence de l’amplificateur ne 
présente qu’un seul pôle et que Une est la tension échelon unité du 
signal « fort » appliquée à l'instant t — 0, on peut écrire pour le dia- 
gramme temporel de la tension de sortie usor (t) 


Usor (t) = Ku (1 —e" Tea). 


# 


On en tire 


» 


dusor d K ; 
p = (Re) er 0 = — Q1f,Ky[V/us]. (10.81) 


Si le gain Xy est mesuré en milliers d'unités et f, en kilohertz, 
les dimensions de la quantité p seront [V/us]: 


p [V/us] = 2nK9 [mil].f, [kHz]. (10.82) 


Les paramètres caractérisant la réponse en fréquence et la pré- 


cision de l’amplificateur opérationnel 153VJI2 sont rassemblés dans 
le Tableau 10.8. 
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Tableau 10.8 
Paramètres de l’amplificateur opérationnel 153Y712 


Valeurs 


Groupes de Dénomination des paramètres 


paramètres mini- | typi- | maxi- | Remarques 
male | que | male 
Fréquence |Bande d'amplification unité Garantie 
et Fm. MHz 
précision 
Vitesse de croissance du si- | 4,5 | 0,6 506) | Æo=t | Ku=1 
gnal, la chaîne de CR étant 
fermée, p. V/ns (pente maxi- | 6.0 | CON Ku = — 
male) 
2,0 | 20) | | ke Ku=10 


Exemple numérique. En supposant que la valeur moyenne de K};. en si- 


gnaux forts est égale à 10° et que ÿ, = 10 Hz = 0.01 kHz. on obtient p — 
= 2n-10-0,01 = 0,6 V/us, ce qui est typique de l'amplificateur 453Y 112 con- 
sidéré à titre d'exemple (v. Tableau 10.8). 
Exemple d'application: réponse en fréquense de l’amplificateur dans ses 
de montages fondamentaux. Pour le montage inverseur, le Tableau 10.5 
onne 


K,.— Pa 1 
ON R, 1H(RIR) 
+ — °° —— 
Ac 
e U R; : 
En remplaçant K{. par ACT TEjotr et en posant 1-75 Ay, on 
obtient 
e R, 1 — R.jR; 
1 10.83 
AU R; 1+jo@teg  1+j{(f/feq) 
où 


Rs 1! ., R 
Teq = To 5 — À; KG , Jeu = SRG 


En revenant au montage non inverseur (v. Tableau 10.4) et en reprenant 
les calculs effectués plus haut, on obtient pour A}, > R2/R: 


: 1+(RalR1) __ 1+(R2/Ri) 


= LÉ LE TEE LA 10.84 
HU T+juteg — 1-+) Ulleq) PP 
où 
re 1H(R/R:) _ K&v 
ANT DR = * din 15 (A/R) * 


Dans le cas d’un suiveur (R, — 0, Ri = œ)on a 
feq = fo. (10.85) 


Par exemple, l’amplificateur 153Y]I2 à compensation externe complète 
par la capacité C, = 30 pF possède f, — 10 Hz, X;;= 10* (signal fort) et 


Jeq = foXy = 10-10 = 105 Hz. 
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$ 10.11. Exemples de simulation de la réponse en fréquence 
des circuits comportant un amplificateur opérationnel 


Les exemples qui suivent ont pour but d'illustrer les méthodes d'analyse 
de la réponse en fréquence, les applications des diagrammes asymptotiques, des 
fonctions de circuit et des caractéristiques dynamiques sur des configurations 
typiques (intégrateur, filtre, auto-oscillateur) de la microélectronique. 

Exemple. Construire la caractéristique de transfert, les diagrammes de Bode, 
la caractéristique dynamique et le modèle d'un intégrateur inverseur réalisé 
avec un amplificateur opérationnel quasi idéal de À}, + co. Le schéma de 


l’'intégrateur est montré à la fig. 10.12, a. 
Solution. Etape 1 : analyse du schéma. — La configuration représentée 
sur Ja fig. 10.12, a correspond au circuit de base d’un inverseur-amplificateur 


LC De | Owc Om [#8] 
C) 
we'10&.10we (#4) 


Fig. 10.12. Exemple d'analyse du circuit intégrateur inverseur 


à réaction complexe qui augmente avec la fréquence. Pour comprendre quelle 
est la fonction analogique réalisée par ce circuit, supposons d’abord que l’am- 
plificateur opérationnel soit idéal. 

Le coefficient de transmission complexe a dans ce cas pour cxpression 


AU ns User = —Z:/2;, (10.86) 
où Z, = 1/jwC, Z, = R. On en déduit 
Hu = —\jotm, (10.87) 


OÙ Tm = AC. 
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Dans le cas d’un AO idéal la fonction de transfert du circuit de la fig. 10.12, a 
s'exprime par 


H (p) = —1/ptme (10.87') 


Ceci signifie que si la tension d’entrée varie dans le temps suivant une loi 
Uent (t), la tension de sortie sera 


t 
1 LL 

usor (D=——— | vent (1) dt. 
0 


Etape 2: prise en compte de l’imperfection de l’AO. En considérant 


que À 4, = ©, c'est-à-dire que Ur=—Usor/Ay et en écrivant l'équation 


Uent + (Usor/K{) - 
en F— U = —(Dsor+ 


Die ] : 


qui décrit l'égalité des courants 7, = /J, dans le circuit de la fig. 10.12, a, 
on peut obtenir 


5 Ü : — Xy 
Huy = = R'yeV & —— — \, 
Fe Uent uê 1+ j0K {;tm 


La fonction à un pôle correspondant à cette expression possède un point 
de cassure caractéristique 


(10.88) 


@—= De —= 1/Te= 1/A5tm-: 


Avec w <@. le diagramme de Bode pour le module (fig. 10.12, c) corres- 
pond au niveau X},. Pour w < wç/10, la phase est égale à —:x (fig. 10.12, d). 


Considérons maintenant le circuit de la fig. 10.12, ce en un amplifi- 
cateur opérationnel idéal et une résistance dans la chaîne de réaction. Pour ce 
circuit on a 


Usor Z2 —AGR 


Vent Z1 R(1+j0K{tm) 
Le rapprochement entre cette expression et (10.88) permet de s'assurer que 


les fonctions # U (j@) sont identiques. Ainsi. la structure de la fig. 10.12, b 
comportant un AO idéal et une résistance supplémentaire X/,R est équivalente 


au circuit de la fig. 10.12, a que nous analysons et constitue donc son 
modèle cherché. 


Mettons l'expression (10.88) sous la forme 
. 1 1 


À y (jo)== (10.89) 


7 jOTm 1+1/j0tc ab 
qui correspond à la fonction de circuit 
1 1 
A. , Ze = D ‘ 40.91 
CPE rm 1H UPre ns 


Le premier facteur au second membre de cette expression correspond à 
(10.87) et traduit la fonction analogique idéale de l'intégrateur déjà examinée. 

Il résulte de (10.90) que le point d'’intersection de Ay avec l'axe d'abscisses 
correspond à °uy —= 1 et à la fréquence 


O = Om = 1/Tm = 1/RC. (10.92) 
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La caractéristique dynamique de l’intégrateur inverseur correspond à l'ap- 
plication à l’entrée du circuit de la fig. 10.12, b d’une tension échelon unité 
ent (t) = 1 à l'instant t = 0. Pour t => 0, la tension de sortie usor (t) variera 
suivant la loi 


usor (1) = —K1; d—e7“"e) 


avec la constante de temps Te (fig. 10.12, f). 
La fonction dynamique cherchée u‘!'. s'obtient en normant la fonction 


sor 
Usor (1) : 


u‘l' ur 


üsor (t) t;T 
SOr = AT, —(1—e 1e). 


Exemple d’application. Pour l'intégrateur examiné dans l'exemple précé- 
dent tenir compte des proprietés d'inertie de l’amplificateur opérationnel en le 


Fig. 10.13. Exemple de prise en compte de l’inertie d'un amplificateur opéra- 
tionnel monte en intégrateur inverseur 


CDASEARE comme un amplificateur quasi idéal (fig. 10.13, a) avec le gain com- 
plexe 


HR = Ki ((1 + jota). (10.93) 


Solution. En remplaçant dans (10.88) A7; par #'} et en effectuant des cal- 
culs analogues à ceux de l'exemple précédent, on obtient 


* . 1 : 
Tm Ke K£ jOTmA 


422 


En posant Tà € Tmax €t en effectuant des transformations nécessaires, on 
obtient F 
Ky 


1—0"TmTta+/Ote ? 
où comme précédemment Te = TmÂy- 

En introduisant la constante de temps T4 = Ta/Ky mettons (10.95) sous 
la forme 


Auto) = — (10.95) 


Ay 
7 ({+jota) (+ jte) ” 


qui correspond à un filtre du deuxième ordre et à une fonction de circuit à deux 
pôles (fig. 10.13, c et d) 


Au (io) = (10.96) 


ee 1/TàTmi1 
REP LTiR) HIS 


(10.97) 


La constante de temps T4 peut être 
interprétée comme un retard provo- 
quant un déphasage additionne 


Ap = —arctg wty (10.98) 


et comme un retard ta sur la carac- 
téristique dynamique (fig. 10.13, b) 
correspondant à la fonction de trans- 
fert complexe (10.95). 


Exemple d'application. Construire Wmaxl 1 2 Wmax2 
les diagrammes asymptotiques pour p w/10 w,10w, &3/10 w: 
un filtre passe-bande actif (fig. 10.14,a) 
utilisant un amplificateur opération- -n/4 
nel idéal. -n/2 | 
Solution. Le circuit de la fig. _3n/4 
10.14, a est réalisé à partir d'un am- DE LORS), ( 
plificateur inverseur dont 
= SV/4 
r, [1 4 SIROP 
Zi : | + joRL, ) » c) 
R Fig. 10.14. Exemple d'analyse d'un 
2 


Z 


filtre actif passe-bande 


5 1+j0R;C2 


En notant Tt, — R1C1, t: — R,C4 et en utilisant la relation Xy (Go) = 
= —(Z:/Z:), on obtient pour la fonction de transfert #y (ju) 
ns. R Jot: 
COVER en) Aie 


Les diagrammes de Bode correspondant à cette expression sont montrés 
sur les fig. 10.14, b et c. Aux fréquences caractéristiques @m1 êt ©ms, 1e module 
de #'y —= 1. Ces fréquences peuvent être calculées à partir des expressions 


(40.99) 


R 4 
1 = —<- R 7 mm 
O! Om1 1C1 pour Om1 Ken T; , 


__R 


1 
= po FOUT Om D , 
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d'où 
Om1 = 1/ReCu, Ome = 1/Rile- 
Les fréquences de cassure w, et w. ont pour valeur 
@1 = 1/RiC, Do = 1/R:Co. 


Aux fréquences intermédiaires © > y, © & &o, Au = Au = —RA/R:, 
ce qui est en accord avec les expressions obtenues auparavant. 


$ 10.12. Auto-oscillateur sinusoïdal 
à base d’amplificateur opérationnel 


Ce circuit (fig. 10.15, a) est conçu à partir d'un AO à montage non 
inverseur de gain Xÿ = 1 + 2R/R = 5. 

Dans le modèle de l’auto-oscillateur (fig. 10.15, b), la chaîne 
d’amplification est représentée par une source dépendante KYU ent = 
= U,, c'est-à-dire par le signal agissant à l’entrée du circuit de réac- 
tion positive. Le coefficient de transmission de ce circuit s'exprime, 
comme il est facile de le constater sur la fig. 10.15. b, par 


0100) 


#&" (p) = pt/p°Tt® + 3pt + 1). (10.101) 


Après avoir construit les diagrammes asymptotiques pour cette 
fonction il est aisé de s’assurer que le circuit de réaction est un filtre 
RC dont le coefficient de trans- 
mission passe par un maximum 
et le déphasage est nul à une cer- 
taine fréquence },. 

Représentons le dénominateur 
de l'expression (10.101) sous la 
forme de (x — x,;) (x — x.) (pour 
z=pt),; recherchons ses racines: 


Z1 = — 2,018 et r, — — 0,382. 
Il vient 
Æ” (jo) — 
_ j (f/fo) 
2 IC R | KÜUent =Ug + j (/f)111+ 5j (f/12)] ? 
| 0. = (10.102) 
K° =3 
b) où f, = 0,382 fo, fa — 2,618fo. 


Fig. 10.15. Auto-oscillateur sinusoïdal Pour construire le diagramme 
à bass d’amplificateur opérationnel: asymptotique global de la carac- 
a) structure; b) modèle pour le calcul téristique amplitude-fréquence, 
additionnons les courbes tradui- 


sant en fonction de la fréquence les modules des quantités complexes 
Ï (fo) (désignée par le chiffre Z sur la fig. 10.16, a), = «et 
1 + j(f/f3) 
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RS (désignées par les chiffres ZI et JIT respectivement), ce qui 
permettra de simplifier la construction du diagramme résultant pour 
le module de #ÿ (f). D'une manière analogue, additionnons les dia- 

— , ———_ (désigné la fig. 
grammes de phase pour f/fo; EG TU) (désignés sur la fig 


10.16, b par les chiffres J, II et [II respectivement). 
Comme le montre la fig. 10.16, le diagramme du module de 
y (f) passe dans l'intervalle {f,, f.] 


par un maximum ayant pour valeur 20 |[K"Gw)lliGu)l 1 
: | fo,” 
20 log Æù = 20 log (f/fo) — 0 STE 


— 20 log (f/f,) = 20 log 0,382 — | 
— — 8,36 dB. 7 || N 


À la fréquence f,, le déphasage 
= 0et la pente est de —90 deg/dé- 
cade. Tout signal Ur transmis 96 
par le circuit de réaction et ampli- | 
fié reviendra à la sortie sous la for- 45 
me de 


CRI 
ortoseN lu, or 
EN 

ni DL PEN 
Ur lvssmo à 7 b) 


l'oscillateur on a tiques des circuits d'un auto-os- 


T(p) = 3pt/ (p°t° + 3pt + 1). cillateur 
(10.103) 
La différence de retour 1 — 7 du circuit considéré peut se mettre 
sous la forme 


A—T= (A + p°r°) /(p°1° + 3pt + 1). (10.104) 


,’ 0 pre 
Usor = Usor UAU- 


| La fréquence d'oscillations f, = w,/271 se calcule en résolvant 
l'équation caractéristique pour la différence de retour 1 — T = 0, 
c'est-à-dire pour 


p°t* +1 = 0, (10.105) 


ce qui correspond à des quantités complexes conjuguées p,= 
=+ j (1/x) et à la fréquence w, = 2nf, = 1/RC. La condition d’équi- 
libre des amplitudes nécessaire à l’auto-amorçage du circuit à la 
fréquence f,, c’est-à-dire Kyé4°” (fo) = 20 log 3 — 8,36 = 1,18 dB > 
> 0, est réalisée avec une marge de 15 % qui est suffisante pour as- 
surer le bon fonctionnement de l’oscillateur, mais elle n’est pas assez 
grande pour assurer la forme sinusoïdale des oscillations produites. 
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Le diagramme asymptotique de phase de T se confond avec le 
diagramme de la fig. 10.16, b. Quant au diagramme d'amplitude de 


| T | (dessiné sur la fig. 10.16, a), il peut s'obtenir en ajoutant au 
diagramme de #y le nombre 20 log 3 — 9,542 dB. 


$ 10.13. Amplificateur de précision, 
sa synthèse et sa simulation 


L'exemple donné ci-dessous a pour but d'illustrer la procédure 
à suivre pour la conception d'une structure analogique. La concep- 
tion comporte une étape d'élaboration (de synthèse) de la structure 
et une étape de son évaluation. Ces étapes ont recours à des modèles 
différents : plus simple pour la synthèse du circuit et plus complexe 
pour son évaluation. 

Description fonctionnelle verbale. — On demande d’élaborer un 
amplificateur fonctionnant depuis une source de tension à haute im- 
pédance et pouvant amplifier de 50 fois la f.e.m. de cette source et 
invertir la phase du signal d'entrée dans une large gamme de varia- 
tion des facteurs d'exploitation 1). 


En règle générale, une description verbale n'est pas suffisamment complète 
et nécessite d'être précisée. 

Etape 1: précision des données de départ. — On supposera que la résis- 
tance interne R, de la source de tension a une valeur variable dans de larges 
limites, par exemple, de 5 à 50 kQ. 

Le dispositif à réaliser ne doit pas être sensible aux variations de R,. La 
gamme de valeurs instantanées de f.e.m. sera supposée suffisamment large (par 
exemple, de 0,5 à 20 mV) mais n’exigeant de tenir compte ni des bruits, ni des 
distorsions de non-linéarité de la structure à étudier. Le spectre de fréquence 
du signal d’entrée du générateur sera supposé lui aussi suffisamment large (du 
courant continu jusqu'à F5 — 50 kHz) mais limité et n’exigeant pas de tenir 
compte de l’inertie des circuits intégrés analogiques et des structures qui les 
utilisent. La valeur de la charge de sortie Rcn est supposée variable de 50 Q 
à 50 kQ, les variations de la R,} ne doivent pas affecter les propriétés amplifi- 
catrices du circuit à réaliser. 

Etape 2: Evaluation des moyens consittuant la structure. — Pour la réa- 
lisation du circuit donné on dispose d'amplificateurs opérationnels exécutant 
les fonctions analogiques d'amplification ainsi que d’étalons sous forme de 
résistances de toute valeur nominale désirée. La source de signal d'entrée sera 
représentée d’après le théorème du générateur équivalent par un circuit conte- 
nant une source de f.e.m. # et de résistance interne R, (fig. 10.17, a). Pour 
inverser la phase du signal ct l'amplifier, on doit utiliser un inverseur-ampli- 
ficateur (v. fig. 10.1, d). 

Si on se réfère au Tableau 10.5, on se rappelle que le gain obtenu avec un 
montage inverseur dépend directement de la valeur de R7 (v. fig. 10.1, d) qui 
doit être interprétée dans les conditions du problème considéré comme la résis- 
tance interne R, ayant une valeur suffisamment grande et instable. Pour di- 
minuer (transformer) la résistance interne R, du générateur sans faire varier le 
module et la phase de la f.e.m. &, utilisons un circuit amplificateur non inver- 
seur (fig. 10.1, a) sous forme de suiveur de tension (R;, = 0, R; — œ et ÆAu= 
= 1). 


1) De telles descriptions suffisamment générales sont le plus souvent don- 
nées au début des cahiers des charges. 
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La résistance d'entrée du circuit d'un amplificateur opérationnel idéal 
à contre-réaction en tension avec un taux de 100 % est très grande (Rent —+ ©), 
alors que la résistance de sortie est faible (Rsor —+ 0). 

Ainsi, on dispose des moyens permettant de donner à R, de la source de 
signal des valeurs aussi petites que l’on veut ainsi que d’amplifier le signal 
d'entrée de Ky = —R;/R, fois avec une précision voisine de celle du maintien 
des valeurs nominales des étalons R. et R.. 

Etape 3: établissement du schéma structurel. — En reliant la sortie du 
générateur de signal à l'entrée du suiveur de tension et la sortie de ce dernier 
a l’entrée de l'inverseur, on obtient la structure de l’amplificateur à réaliser 
(fig. 10.17, c). 

En choisissant les valeurs nominales des résistances RJ et R2 de telle sorte 
que R:/R, = 50, on assure avec les deux étages un gain total Xy = 50. Par 
exemple, si R, = 1 kQ, R, = 50 kQ 1. 

Etape 4: élaboration des exigences relatives aux éléments de base et leur 
choix. — Dans le cas considéré, cette étape se ramène au choix d’une classe 


Source Premier 
d'entrée ctage ctage 


Rent, 
Premier 
d'entrée] étage étage 
in 4e > 
d) 


Fig. 10.17. Exemple de synthèse et de simulation d'un amplificateur de pré- 
cision 


(d'un type) d'amplificateur opérationnel qui puisse résoudre le problème posé, 
Ai aa satisfaire aux exigences formulées plus haut (v. étapes 1 et 3 de la 
solution). 

Donc, l’amplificateur opérationnel doit avoir une résistance d'entrée propre 
Rent > Rg max = 50 kQ, une bande de fréquence Af > F3 et un gain propre 
K;. suffisamment élevé. 


A ces conditions satisfait la classe d'amplificateurs opérationnels d'usage 
énéral: on peut utiliser par exemple l’amplificateur opérationnel 153Y/]12 
écrit plus haut. 

Macromodèle de la structure obtenue. — Ainsi, la structure étudiée 
(fig. 10.17, c) est basée sur les notions concernant un modèle idéal de l’amplifi- 

cateur opérationnel. Pour évaluer la qualité du circuir obtenu, considérons son 
macromodèle (fig. 10.17, d) que l’on obtient en remplaçant chacun des amplifi- 


1) Pour de telles valeurs de R2 et R7 on peut négliger l'influence des capa- 


cités des interconnexions du circuit et l’inertie de l’amplificateur opérationnel 
(dans la gamme de fréquence allant du courant continu à F3). 
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cateurs opérationnels par un circuit équivalent à trois imperfections (les indices 
inférieurs dans les notations Rent 1, Au,» Rsor 1 €t Rent 2» At: R sor 2 Se rappor- 


tent respectivement aux premier et au second étages comportant un amplifi- 
cateur opérationnel). 

Etape 5: détermination de la qualité de Ja structure. — En examinant la 
fig. 10.17, d, il est facile d'obtenir pour le gain d'amplification Xu= Usor/& 
l'expression suivante : 

Ky.Kr. 
Ko = Te . (40.106) 


Re R R 
n | (1 sor 1 ] (1 sor 2 ] 
Eu Rent 1 + Rent 2 ds Reh 
Les valeurs des paramètres Rent, Rsor, Au, Ky,; Ky, qui figurent dans 


cette expression se calculent au moyen des formules indiquées dans les Ta- 
bleaux 10.4 et 10.5 en utilisant les paramètres d’un amplificateur opérationnel 
réel (v. Tableau 10.6). Les résultats du calcul des paramètres du macromodèle 
sont rassemblés dans le Tableau 10.9. A partir de ces paramètres on a calculé 


Tableau 10.9 


Paramètres du macromodèle d’une structure à deux étages 
de l’amplificateur étudié (les Jane de l’AO correspondent aux 
données du Tableau 10.6) 


Expressions pour les modèles 


Para- : Valeur 
mètre d me d'un AO non idéal numérique 
1 
K 1 - 0,9999934 
Ui 1+1/K{ 
K R,/R Re : —A9 ,983005 
ve [RD TR TE GR | 
+ — © —— 
AC 
Rent 1 | 00 Rent À | 120 000 MQ 
Rent 2 R; R; + nn 1 ,0003 kQ 
Rsor 1 | 0 | RiorlKy | 0,0002 @ 
Rior:z 0 Sn CE 0,01 Q 


l’aide de la formule (10.106) les indices du circuit à deux étages élaboré pour 
deux combinaisons extrêmes des valeurs nominales de R, et Rcn. Ce calcul a 
permis de constater que la valeur de — Xy ne sort pas des limites de l'intervalle 
(49,972 à 49,982], c'est-à-dire que l'erreur sur | X50rl est de 0,02 %. 


CHAPITRE 11 


CIRCUITS INTÉGRÉS ANALOGIQUES INSTRUMENTAUX 


Nous qualifierons d’instrumentaux les CIA qui se caractérieent 
par des transformations spécialisées de haute précision (comparai- 
son. multiplication, stabilisation). 

Le présent chapitre se propose de décrire les structures des CIA 
de comparateurs, de régulateurs (stabilisateurs) et de muliplica- 
teurs de tension et de donner des exemples d'application de ces CIA 
dans les structures des appareils de la microélectronique. Le choix 
des variétés de CIA indiquées a été conditionné par leur nomencla- 
ture. C'est pour cette raison que les étalons-réflecteurs de courant 
ne sont pas traités dans ce chapitre : faisant parties des CIA stan- 
dards. ils ne sont pas fabriqués séparément mais entrent dans la 


composition des amplificateurs opérationnels, des comparateurs et 
d’autres CTA (v. chap. 9). 


$ 11.1. Comparateurs intégrés 


Par comparateurs intégrés on entend des circuits réalisés à base 
d’amplificateurs opérationnels et exécutant des fonctions analogi- 
ques fondamentales de comparaison de signaux (le plus souvent de 
tensions) et des configurations spécialisées de CIA qui réalisent les 
mêmes fonctions analogiques fondamentales mais sont conçues comp- 
te tenu de l’utilisation des CI dans les circuits de comparaison. Dans 
ce dernier cas on introduit dans la structure simplifiée de l’AO des 
circuits réalisant les fonctions de limitation (de formation des ni- 
veaux de sortie), de protection et d’accélération des phénomènes 
transitoires. 

Les comparateurs sont des éléments essentiels de la technique des 
impulsions moderne ainsi que de la classe de circuits numériques- 
analogiques destinés à la conversion mutuelle des signaux analogi- 
ques et numériques. 

Commande de niveaux du signal de sortie d’un amplificateur opé- 
rationnel idéal. — Considérons l’action conjuguée de deux fonctions 
analogiques fondamentales (FAF, v. chap. 9): d'amplification et de 
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limitation. La fig. 11.1 montre les différentes variantes de réalisa- 
tion d’une telle action conjuguée à l’aide d’un AO: limitation infé- 
rieure ou ébasage (fig. 11.1, a et b); limitation supérieure ou écrêta- 
ge (fig. 11.1, cet d); limitation bilatérale (fig. 11.1, e et f). 

Dans les deux premières variantes la fonction de limitation est 
assumée par une jonction p-r qui ferme la chaîne de contre-réaction 
de l’amplificateur opérationnel. C’est ainsi par exemple que dans le 


-(U,+U°) 
ec) ") 


Fig. 11.1. Commande du niveau de signal de sortie d’un amplificateur opération 
nel idéal 


circuit de la fig. 11.1, a, lorsque U,nt > Uo*), U, étant la tension 
de référence appliquée à l’entrée non inversée, la diode D est bloquée 
si bien que Uror = Uent (V. fig. 11.1. b). 

Pour Ü nt < Uo. la diode D se débloque (on suppose que la diade 
D est comme précédemment idéale) et le circuit de CR fixe User 
au niveau de Ù,. c'est-à-dire que V4, = U, (v. fig. 11.1, b). 

De même, le circuit de la fig. 11.1. c vérifie les relations 


Usor — Uent Pour Uent < Vo 
Usor = Uo pour Uent > Us. 


Pour passer à une diode réelle il faut remplacer dans les expres- 
sions données ci-dessus U, par U, + U*. Des raisonnements ana- 


logues peuvent également être appliqués à un limiteur bilatéral 
(v. fig. 11.1, e). 


1) La condition Uent > VU, Correspond aux hypothèses de U, = 0 (AO 
idéal) et de U* = 0 (be idéale). 
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Dans le circuit de la fig. 11.1, e les diodes régulatrices de tension 
DI et DZ fixent le signal de sortie à des niveaux 


Usor = + (U, + U*), (11.1) 


où Ü, est la tension de claquage par avalanche de la diode polarisée 
en inverse ; U*, la chute de tension directe sur la diode. 

La caractéristique du circuit de la fig. 11.1, e représentée sur la 
fig. 11.1, f montre que dans le voisinage de zéro Uior = X uU 


te 
où Ky = — R./R,. En d'autres termes, : 
Usor = — UentRe/R 
pour 
— (Vi +0) PE Uen SU; +0) FL. (11.2) 


Les circuits de la fig. 11.1 représentent l’amplificateur opération- 
nel dans le montage inverseur avec contre-réaction. En utilisant 
un AO sans réaction, on peut mettre à profit ses propriétés de com- 
mutation avec un Æy — oo. 

Un AO sans réaction monté en comparateur est représentée sur 
la fig. 11.2, a. Pour fixer les niveaux du signal de sortie, on y utilise 


Fig. 141.2. Amplificateur opérationnel monté en comparateur: 
a) structure; b) caractéristique de transfert 


deux diodes régulatrices de tension montées en opposition (de mé- 
me que dans le circuit de la fig. 11.1, e. ces diodes réalisent la fonc- 
tion de limitation et forment un signal de sortie à deux états): 


Uoz = Un + UF, Un = — (Uz: + U*), (11.3) 


où U,, et U., sont les tensions de stabilisation des diodes D1 et D2 
respectivement. 

Explication du rôle des résistances R1, R2, R3 dans le circuit 
d’un AO monté en comparateur. — Pour un amplificateur opéra- 
tionnel idéal et une diode régulatrice de tension idéale on peut poser 
R, = R;: = R;3 = 0. En pratique (v. $ 10.6). la valeur finie de la 
différence 75 = 7, — 1, entre les courants d'entrée de l’amplifica- 
teur opérationnel et la présence inévitable de la résistance R, de la 
source de signal (R, — R,) font apparaître une tension d'erreur Z,R, 
que l’on compense par le réglage de la valeur de R.. Lors du réglage, 
le niveau de commutation du circuit de la fig. 11.2, a, est rendu égal 
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à Üent = 0. La valeur nominale de R3 est choisie de telle sorte que 
les diodes régulatrices de tension D1 et D2 fonctionnent à des ni- 
veaux de courant qui leur sont recommandés. 


$ 11.2. Schémas et paramètres des CIA réels 
des comparateurs 


L'utilisation des circuits de comparaison dans les appareils mi- 
croélectroniques est liée à la nécessité de fonctionner avec des ni- 
veaux élevés des signaux d'entrée. La qualité d’un comparateur peut 
être évaluée par l'aptitude du circuit à rétablir rapidement l’état 
initial lorsque l'entrée correspondante reçoit un signal qui provoque 
la désaturation des transistors utilisés dans les circuits d’entrée et 
de sortie. Les niveaux des tensions de sortie des CI de comparateurs 
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Fig. 11.3. Schéma de principe électrique du comparateur intégré 510CA2 


correspondent à la gamme de niveaux logiques de zéro et de un uti- 
lisés dans les séries de CI numériques modernes. 

La fig. 11.3 montre le schéma électrique d'un comparateur inté- 
gré 510CA2. Le circuit de l’étage d'entrée du comparateur ne diffè- 
re pas du circuit de la fig. 9.10, a. L'amplification du signal obtenu 
à la sortie de l’étage d'entrée est assurée par un étage différentiel 
intermédiaire (transistors T3 et T4) placé entre l’étage d'entrée et 
le circuit de sortie. 

La diode régulatrice de tension D1 (à tension de référence de 
+ 6,2 V) est destinée à la mise en accord des niveaux de tension de 
l’étage T1, T2 et de l’étage T3. 74. En l'absence de signal d'entrée. 
les bases des transistors T3 et T4 sont au potentiel de 6,2 + 0,7 — 
— 6,9 V. Ceci garantit l’application aux entrées des transistors T1 
et T2 de signaux d'amplitude maximale non inférieure à +5 V 
sans que les transistors T1 et T2 passent à la saturation. La diode ré- 
œulatrice de tension D2 assure la baisse de 6,2 V de la composante 
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continue de la tension issue de l'émetteur-suiveur T9 de l'étage de 
sortie (jusqu’à un potentiel voisin de zéro). Les niveaux de tension 
recueillie à la sortie des comparateurs sont adaptés aux potentiels 
des signaux de zéro et de un des circuits TTL. Le « miroir » de courant 
du premier étage (T6, T7, R6, R7, RS) est alimenté depuis la sour- 
ce de signal de la CR de stabilisation, c'est-à-dire du courant total 
de l’étage de sortie. 

La tension de 1 logique est fixée à la sortie à un niveau de 
+ 4 V par le transistor T8. Pour V,,- > 4 V, le transistor TS. mon- 
té en diode, court-circuite la sortie différentielle de l'étage intermé- 


Déclenchement périvdique 
FAIRE 


Ce 


‘ 


Fig. 41.4. Schéma de principe électrique du comparateur intégré 521CA3 


diaire. Ceci rend impossible le passage du transistor T9 à la satura- 
tion et augmente la rapidité de fonctionnement de l'étage de sortie. 
Les paramètres du comparateur intégré 510CA2 sont indiqués dans 
le Tableau 11.1. 

Dans des CI de comparateurs plus perfectionnés. par exemple, 
dans le CI du type 521CA3 !) (fig. 11.4), les valeurs des courants d’en- 
trée sont réduites de plus de deux ordres de grandeur et la gamme ad- 
missible de signaux d'entrée différentiels et communs est élargie. Les 
signaux de sortie de tels comparateurs sont compatibles avec les ni- 
veaux des CT numériques. La gamme de tensions d'alimentation est 
étendue jusqu’à +20 V. Les caractéristiques en précision sont amé- 
liorées grâce à la valeur élevée du gain d'amplification et à l'emploi 
de bornes externes spéciales pour le réglage du zéro. 


1) Les CI de comparateurs 51U0CA2 et 521CA3 sont les analogues des CI 
étrangers u A710 ct L M111 respectivement. Ces derniers sont fabriqués dans 
de nombreux pays par dizaines de firmes et possèdent unc large documentation 
qui facilite l’utilisation de tels CI dans de nombreuses applications pratiques. 
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Tableau 11.1 
Paramètres du comparateur intégré 510CA2 


Valeurs 


Paramètres 


minimale | typique maximale 


à Lo-= +- 1,0 


Tension de décalage de zéro V,, mV 
°C 5,9 


L+h 


Courant d'entrée Jer:t— 5 


, HA 


25 19 
159 


Différence de courants d'entrée 
15=11;—12l, HA, pour: 
Usor = 1,4 V : 129 °C: 
Usor=1 V: t—=125 °C, 
Usor = 1.8 V: t— —60 °C 


20 
20 


Gain d'amplification X};- 
: as °G: 
t— —60 à—+ 125 °C 


150 
500 


1200 


Tension de «1» Ut min’ 
à 11 = 25 °C, 1 —5 mA 


Tension de 40» U° V 


ent ? 


à t— —60 à 125 °C —1 


Courant de sortie de «0» 7° 


sor * mA 


à Usor =0, t9= 25 °C 1,6 2,0 


Temps de retard à l'établissement (à la rup- 
ture) du courant Tt. ns à t,— 25 °C 


Tension d'entrée différentielle maximale ad- 


missible + Uent dif max, V —9 


Gamme limite admissible de tensions d'entrée 


en mode commun + Ume, V —&4 


434 


$ 11.3. Circuits impulsionnels à base de CI A 
de comparateurs 


Détecteurs de niveau. — Les deux variantes principales de tels 
circuits (fig. 11.5, a et c) diffèrent l’une de l’autre par la forme des 
caractéristiques de transfert (fig. 11.1, b et d) et s'appellent respec- 
tivement détecteur inverseur (fig. 11.5. a) et détecteur non inverseur 
(fig. 11.5. c). Ils ne diffèrent du circuit de la fig. 11.2 que par l'uti- 
lisation de CI spécialisés de comparateurs et par l'application de la 


Co | 
E; nu 


77 (oi Uo:) 
3- 5 


Fig. 11.5. Circuits impulsionnels à base de CIA de comparateurs: 


a) application du signal d'entrée à l'entrée non inversée du comparateur intégré: b) ca- 

ractéristique de transfert (montage inverseur du comparateur); c) montage non inverseur du 

comparateur; d) caractéristique de transfert (montage non inverseur du comparateur inté- 

gré); e) bascule de Schmitt; f) épures de tensions de la bascule de Schmitt ; g) modèle pour 
le calcul des niveaux 


tension de référence UV, = 0 (dans le circuit de la fig. 11.2, U, = O0). 
La valeur de LU. (fig. 11.5, a à d) peut être soit positive, soit négative. 
Les signaux de sortie du comparateur correspondant au { logique ou 
au 0 logique sont U,, et Ua. 

Détecteur de niveau à hystérésis (bascule de Schmitt, fig. 11.5, e). 
— Comme le montre la fig. 11.5, f. lorsque uent (t) >> L',.. la ten- 
sion à la sortie du comparateur est fixée au niveau de L’,,. Lorsque la 
valeur de ent (t) diminue, le niveau l/;, se conserve tant que la va- 
leur de went (t) ne deviendra égale à L’,, telle que l'y < U vo. 
Dès que la tension d’entrée atteint la valeur de went (t) = Us: 
elle provoque le fonctionnement du circuit à seuil. 

Pour mettre en évidence la variation des seuils de basculement 
U,, et U,. en fonction des valeurs nominales des résistances R1J, 
R2, R3, examinons le circuit équivalent représenté sur la fig. 11.5, 
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g. En utilisant ce circuit on peut écrire 
Eo—Ux 1 E;—Uz 


d’où 
(E2/R:) +(E1/R;) + (Uo/R3) 
(A/R)+U/R:)+(1/R3) 
Comme la tension VU, prend les valeurs U,, et Us», les valeurs de 
seuil U,., et U,. qui leur correspondent s'expriment par 
U/R3 . 
Ca Co TR EUR) RD Var AT 
er Uos/R3 = 
De Uno + RTE GR) RS Vo Are 
La quantité 


U, = (11.4) 


(11.5) 


y. = -(E2/R:) + (E1/Ri) 
#07 (A/R;1)+(1/R2) + (1/R3) 
est le niveau moyen de basculement. 
La quantité | U,: —-- U,1 | = | Ar: — Az, | = Az est appe- 
lée hystérésis du circuit à seuil. 


ne numérique. Suient À, = 10 kQ, R, = 5,15 kQ, R; = 34 KkQ, 
= 5 V. Le comparateur !) se caractérise par Ur, = "11 V, Us = 
= en V. La formule (11.5) donne 


TS 
#07 (1/10)+(1/5,15) + (1/34) 


Calculons les valeurs de Az, et Ar.. D’après (11.5) on a 


Lo 


—=3,00 V. 


UnlRs . 
RE AIR) + ARS © 1 Vi 
Ate = Uos/Rs = +1 V. 


(/R;1)+ (1/Re) + (1/R3) 
Ainsi, VU, = 2 V, U,s = 4 V. L'hystérésis a donc pour valeur 
Az = | Am — Am | = Use — Un = 2 V. 

Les formules permettant de calculer À, et R; d'après les valeurs de U,,, Us», 
U,i, UL2 Sont de la forme 
(Ux1 — Es) (Une —U x2) —(U ve — Es) (Uor —Ux1) 
(Uxe— E1) (Uoz — x) —(Ux1 — Er) (Uos —Uxe) ? 

Ra (Us —Ux1) 
Ra(Üxs— E1) FÜ ya Es 


R: = 
(11.6) 
Ra 


Multivibrateur monostable. — L'emploi du comparateur le plus 
simple dans les schémas d'un multivibrateur monostable (ou bloqué) 
est illustré par la fig. 11.6, a. Lorsqu'une impulsion négative est 


1) Un tel comparateur peut être réalisé, par exemple, à partir de l'amplifi- 
cateur opérationnel 153Y 12 ayant des paramètres examinés au chap. 10. 
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appliquée à l'entrée inversée du comparateur, le circuit délivre à sa 
sortie une impulsion positive et le niveau de tension de basculement 
est égal à la tension de seuil de référence externe Æ,et est fixé à 
+ 10 mV dans la gamme de tensions de commande de +5 V. 

Pour E,<< 0, le circuit fournit une impulsion positive de durée 
Timp Si la courte impulsion de déclenchement l,:. est négative. Si 
l'on renverse la polarité de E,, c'est-à-dire si l'on prend EÆ;, > 0, 
Je circuit produit un signal de sortie négatif à partir de l'impulsion 
de déclenchement positive UV... Désignons comme précédemment la 


IFR, Rs) 


E: 
b) : c) 


Fig. 11.6. Multivibrateur monostable: 
a) structure; b, c) épures de courant et de tension 


tension de sortie du comparateur par U, (L’,. étant la plus grande et 
U, la plus petite valeur de Ü,). La valeur instantanée du courant 
traversant le condensateur CZ est à (t) = C, (duc./dt), où uc, est 
la tension entre les bornes du condensateur CZ. Supposons qu'au re- 
pos Us = Un, Ce qui correspond à le, = Uoy — E1. A t = 0, 
l'entrée inversée du comparateur est attaquée par une impulsion né- 
gative Uent- La tension à la sortie du comparateur deviendra égale 
(supposons que d’une manière instantanée) à U, = U,:. La tension 
sur le condensateur CZ doit dans ces conditions varier de U6, jusqu'à 
ci Us . E:. 

Le courant à (0) dans ce condensateur variera suivant la loi (fig. 

11.6, db): 


à (4) = [UE — Ve) /(R2 + Rs)] e- (0/9 = 
= [((Uo— Uos)/(R2+ Rs)]e- 7), (11.7) 
où T = (R; + R3;) Ci. 
La tension sur l'entrée inversée du comparateur u, (t) 
à 


+ l (t) R; variera de E, + (ÜU 52 a U 01) R,/(R; + R:) 
11.6, c). 


= E; + 
E, (fig 
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En d'autres termes, 


Ur (t)= Ei + [oz — Uos)/(1 + R3/ R2)] e7 (4/9. (11.8) 


Comme le signal à l'entrée inversée est nul, le basculement du 
comparateur aura lieu à l'instant (pour { — Timp) où la valeur ins- 
tantanée de us (t) sera nulle. Ainsi, pour £ — Timp; ON à Us (l{imp) = 
= 0, c'est-à-dire que 


—E = {[(Uo —Uo) (1 + R3'R:)] e7(fimp/"), 


On en tire par passage aux logarithmes la durée de l'impulsion 
produite par le multivibrateur monostable : 


Gimp = Tin (Us — Vo) /(— EN (1/(1 + Ra/R. (11.9) 


La formule (11.9) ainsi obtenue, basée sur le concept de compara- 
teur idéal, est en bon accord avec l'expérience. 


Exemple numérique. Soient pour le circuit de la fig. 11.6, a: R, = 1 kQ, 
Ra=9KkQ, C, = 510 pF, E, = —0,1 V 

Le comparateur a U,, = 0 et Usa = 3 V. Tels sont les niveaux du CI de 
comparateur d'application générale 510CA2. Ils correspondent aux niveaux 
logiques de la plupart des circuits intégrés numériques (par exemple, TTL). 
On demande de calculer la valeur de timp- 

Solution. On a t = 10-10%.510-10-1* = 5,1 us. La formule (11.9) donne 
Timp = 5,1 In {3/[0,1 (1 + 9)]} = 5,1 1n 3 = 5,6 ps. 


Les exemples de CIA qui viennent d’être traités illustrent la mé- 
thode générale d'analyse des circuits utilisés dans la technique des 
impulsions, méthode basée sur la notion selon laquelle le comparateur 
est un dispositif idéal de comparaison. 


$ 11.4. Stabilisateurs (régulateurs) intégrés 
et leurs applications 


Un stabilisateur (régulateur) a pour fonction principale la réalisa- 
tion d étalons destinés à être utilisés dans les circuits d'alimentation 
et d’automatismes, dans les circuits à base d’amplificateurs opéra- 
tionnels, etc. Les stabilisateurs règlent une tension (ou un courant) 
de telle sorte que les valeurs de ces grandeurs deviennent stables, 
c'est-à-dire indépendantes des charges dans la gamme de variation 
des facteurs d'exploitation. 

Stabilisateur de tension le plus simple. — Le circuit le plus 
simple réalisant la structure examinée plus haut (v. fig. 9.2, f) 
est un circuit à trois transistors (fig. 11.7, a) dont les transistors T1 
et T2 forment un amplificateur différentiel et le transistor T3 sert 
d'élément de passage. L’amplificateur différentiel sert à amplifier 
Ja différence des signaux U, = U, — U, = E, — Ei. 

Nous supposerons qu'à l’entrée du circuit est monté un étalon 
dont la tension Æ, est rigoureusement constante. Le circuit compor- 
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tant les transistors T1, T2, TS introduit une erreur, de sorte que la 
tension de sortie Usor — E0 diffère de la tension d'entrée L'ent = 
= E,. Analysons les caractéristiques en précision de ce circuit. 

Analyse de la précision du stabilisateur le plus simple. — A la 
différence de la structure de la fig. 9.2, f comportant un amplifica- 
teur opérationnel idéal, le circuit le plus simple de la fig. 11.7,a 
contient les transistors T1, T2, T3 qui introduisent des erreurs dans 
le fonctionnement du stabilisateur. Proposons-nous d'étudier sur 


tre(Bort1) b+le(Boit+1) 
271 


Fig. 11.7. Exemple d'analyse du stabilisateur de tension le plus simple: 
a) circuit de départ; b) modèle pour l'analyse ; c) modèle sans réaction 


l'exemple de ce circuit les méthodes générales d'analyse de la préci- 
sion des circuits à contre-réaction basées sur la théorie de la contre- 
réaction. Effectuons cette analyse en plusieurs étapes. 

Etape 1: remplacement des transistors par leurs modèles. — En 
faisant usage du modèle d’un étage différentiel idéal, formons un cir- 
cuit (fig. 11.7, b) dont les éléments ÆA”Uécr et Rr symbolisent res- 
pectivement le générateur et la résistance de sortie du circuit de con- 
tre-réaction. Les gains en courant des transistors TJ et T2 qui cons- 
tituent les branches de l’étage différentiel seront supposés identi- 
ques et égaux Por = Bo: 

Remplacons l’émetteur-suiveur utilisant le transistor T3 par 
son modèle (rectangle en traits interrompus sur la fig. 11.7, b). Ce 
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modèle contient un générateur commandé U:4, une résistance de 
sortie Rr et une charge R,, = R; + R:. 

La résistance de sortie de la branche de droite R.or de l'étage 
différentiel sera égale à r. ; en évaluant cette résistance en résistance 
Rior du générateur équivalent du circuit de sortie, on obtient 
Rior = Rsor 1/P03 = re/Bos OÙ Bo est le gain en courant du tran- 
sistor T3. 

La résistance interne du générateur de contre-réaction Jr 
aura pour valeur 
à Ri (Rai + Roor) 
Ro an (11.10) 

RiTRFR oo 

Le coefficient de transmission du circuit de contre-réaction s’ex- 

prime par 
”# 1 A . « 
Ky = 11 R./R; . (11.11) 

Etape 2: détermination des paramètres sans contre-réaction. 

— En posant Ur — O0 ct en introduisant les notations suivantes : 


Rent = Ro + Rior + 2{rp+re (Boi + 1)}, 
Ren: = Rsor 1 || rh ne BosR], Ren = + 
+ R,,R sor S = Roor || Ron: (11.12) 


remplaçons le circuit de la fig. 11.7, b par celui de la fig. 11.7, c. 

L'expression (11.12) montre que lorsque le générateur de contre- 
réaction est débranché, la résistance Rênt tient compte de la résis- 
tance R, du générateur et de la résistance R:.- de sortie du circuit 
de contre-réaction. D'une manière analogue, la résistance de sortie 
R£- tient compte de l’action de la charge R.». 

Soulignons une fois de plus que le débranchement du générateur 
de contre-réaction doit être considéré comme une opération conven- 
tionnelle par suite de laquelle le circuit à étudier est unifié et consi- 
déré par rapport à des générateurs idéaux Un et Usor (respective- 
ment pour des résistances d'entrée et de sortie). Ainsi, Rent est la 
résistance branchée sur le générateur de tension Uent à l’entrée du 
circuit. Quant : à la résistance Rn, elle est branchée sur la source de 
tension à la sortie du circuit lorsque les générateurs d'entrée sont 
mis en court-circuit (c'est-à-dire pour Uent — O0, Uior = 0). 


Calculons maintenant KT} — Lee 


De la fig. 11.7, c on déduit que 
Lo: _. Uont/Rent, Us = Bol/entReh 1 Rent (11.13) 

= Ren Reh 
Usor — FR Bot Ro Uents 


1 Ron: L 
RU = Bo TERRA (11.14) 
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Etape 3 : détermination du rapport de retour. — En remplaçant 
dans le circuit de la fig. 11.7, c Dent par — KG Uior Pour Vent = 


— 0, on trouve T — Usor 
ent [Uent = 0° 


DEN e< 01 Ren 1 | 
FURER Re Ro (11.15) 


ent 
En introduisant (11.11) dans (11.15), on obtient 


= 1 1 Rech : ) 
T= oi TERIR TR Re Ron (11.16) 


Etape 4: détermination des paramètres du circuit avec contre- 
réaction. — En partant: des expressions générales valables pour 
le circuit avec contre-réaction en tension et le signal résultant sous 
forme de tension 


Kw = Kÿ/(1 ae T), R ent 7 Rént (1 —— T), Rsor — Réor! (1 —T), 
(11.17) 


il est aisé d'écrire pour le circuit analysé du régulateur le plus sim- 
ple (v. fig. 11.7, a): 


Ko TRY Re) — 
_ 1+ R2/R; 
ou 1 + (1/Boi) (1+/2;R,] [(1+ À? cor/Reh] (nt! Ren 1) S 
RÉ htBoi (Rech 1/ Rnt) 


A CP — 
Rent Rent ( T)= [1 R,/R;]  —. . 


2 R°: Le ent 
do ee Fe œ [1 + ][t+ 162229 
0 _ Ren 1 Fe 0 ’ 
En remplaçant KXŸ — Por TE RaorlRen] par Av, Rsor Par Rsors 


Rint Par Rént, on réduit ces expressions à des expressions approchées 
correspondantes indiquées dans le Tableau 10.4 pour le montage 
non inverseur de l’amplificateur opérationnel. 

Ainsi, le schéma à analyser du régulateur le plus simple se réduit 
au schéma de la fig. 10.3, i avec des paramètres équivalents d'un am- 
plificateur opérationnel non idéal : 


Ay = Por 55 Re TEA: 
sor = Rent: (11.20) 
Rent _— Rent; 
à condition de le placer dans le circuit d'un amplificateur non inver- 
seur avec contre-réaction. 


$ 11.5. Fonctions de sensibilité 


Ces fonctions sont indispensables pour évaluer les caractéristi- 
ques en précision de tous les CIA et des structures qui les utilisent. 
Leur étude sur l'exemple de stabilisateurs intégrés est justifiée du 
fait que la fonction principale des stabilisateurs est la réalisation 
d'étalons analogiques de grande précision. 

Nous conviendrons d'appeler fonction de sensibilité une quantité 
67 qui montre le rapport qui existe entre une petite variation 
relative de la fonction Ay/y & dy/y et la variation relative de 
l'argument Ax/r = dr/x: 


y _ dyly _x dy 
0: — Do pd. (11.21) 


La fonction 6% est commode pour évaluer l'efficacité de l’action sta- 
bilisatrice de la contre-réaction. 
En faisant usage de la relation (11.8), calculons la fonction de 
Kp | 
sensibilité 0,6. Il vient 
/ 


dk: _(4—T)— CU [d (1—T)/dK7;] en 1—T+KY (AT KE) 11.22 
(11.29 


En supposant que la variation du gain propre est la seule cause 
d'instabilité d'un circuit avec contre-réaction, on pourra écrire 
pour un circuit non inverseur utilisant un amplificateur opération- 
nel de 


KG 


les expressions suivantes : 
adT'dKÿy= —[1+R/R,l!, 


Ù (AT 'dKÿ) = —Kÿ'(1+R/R;)=T, 
dKyldKÿ = 1/(1—T)°. 


En utilisant la relation (11.21) pour l’amplificateur non inver- 
seur, on obtient finalement 


Ko _ AD dKky _ 1—T _ 1 
Ok Ro dk Une TT He) 


Exemple numérique. Calculer le gain exigé d'un amplificateur non inver- 
seur en chaîne CR ouverte si cet amplificateur avec CR doit assurer un gain de 


Ke 
60 dB et une sensibilité à la variation du gain non inférieure à 0x. = 4 %. 


K,: 
Solution. On a Ox%, = 0,04 æ 1/(— T), d'où T = —25, K = 1000 
% K9i(—T), AK = 100 (—T) = 25 000. 
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On voit que la valeur exigée de X?;, pour un amplificateur à chaîne de 
contre-réaction ouverte ne doit pas être inférieure à 


K?,ldB] = 20 log 25 000 — 20 (3 + log 25) = 20-4,4 = 88 = KldB]. 


Exemple d'application. Déterminer la sensibilité de la tension de sortie 
du régulateur le plus simple (fig. 9.2, f) à la variation de R,n. Le rapport X2.,/R, 
reste constant lors de la variation de Rcn. 

Solution. L'étalon £, étant supposé idéal, la tension de sortie du circuit de 
la fig. 9.2, f s'écrit £, = EoKu. 

En se servant de (11.19), on trouve pour la détermination de la fonction 


PR 
de sensibilité 0,9 
Rçh 


Ky= HR, a 
où 
z = (1/K9) (1 + RJ/R), (11.26) 
et A°.= Kf; se détermine par (11.20). 
En notant 
K=1+R/R; (11.27) 


et en supposant que x < 1, écrivons l'expression pour la valeur normée de 
At = Av/K, sous la forme 


KO) = Ky/K, = À — x, (11.28) 
où 
KoR° R! 
= (1 =) | (11.29) 
BoiRen 1 Rech 
Ainsi, 
Rech  dReh Es * (11.30) 
Puisque E£6 = EsÂAv, on a 
dE; . dKt 
dRch = Eo “dRh e (11.31) 
En même temps, en vertu de (11.25) et (11.27), 
dKku _>  d 1 )= ax 
Ron 0 Ra Vis) 0 Ra: 59 
De (11.29) on tire 
ds, Kefentfeor (11.33) 
dRch BoiRen 1h | 
En faisant usage de (11.31) à (11.33), on obtient 
dE, _ KiRont Rior (11.34) 
dRen ° BoiRch1 RE é 
De (11.30) on tire 
pee = — KoRenthor (41.35) 
Reh  BorRchiRch (1—x) * 
En posant x € 1, on trouve 
7 0 
E == Ko Rent Rsor (11.36) 


Reh oi Rchr Rech 
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Si Bar = 100, Ko = 1 + Ra/Ri = 5, Ro, = 20 KQ, Rech: = 5 KO. BR, = 


ent sor 
Es 4 1 
= 5 Q, Ren = 100 Q, on obtient O8, — 35" 3% — 0,01 — 1 %. Ainsi, lors- 


que la résistance de charge Rx diminue de 20 %, la diminution de la tension 
obtenue à la sortie du régulateur sera égale à 20 °%6-0,01 = 0,2 %. 

En opérant de façon identique, on peut calculer les fonctions de sensibilité 
à la variation des autres paramètres du circuit, par exemple, tels que la ten- 
sion £, de l’étalon, la tension d'alimentation E, la résistance de sortie Æsor et 
autres. 


$ 11.6. Stabilisateur de courant le plus simple 


La réalisation d’un stabilisateur de courant exige d'utiliser un 
étalon de tension £, et un amplificateur opérationnel (fig. 11.8, a). 


Fig. 11.8. Stabilisateur de courant dans une charge mise à la masse: 


a) schéma électrique; b) modèle du circuit de sortie avec générateur de tension: c) modèle 
du circuit de sortie avec génctrateur de courant; d) modification du circuit de Ja fig. 11.8, a 


En supposant l’amplificateur opérationnel idéal, déterminons les 
tensions U, et U, à ses bornes d'entrée 


U; — UsorR1/(Ro a Ri), 
Ua — ES — LR. (11.37) 
Du circuit de la fig. 11.8, a on déduit que 
JT; = Lsor — Le, Usor Sn L3R3 T TsorRch: 
Je= “Een. (11.38) 
On peut donc écrire 
Üsor = Zsor (Rs RUE Ron) RE LR, 


__ Laor (Rs Reh) —12R | 
Vi EE. (11.39) 


Si l’on pose U, = U,, on déduit de (11.37) et (11.39) que 
(Es — LaR2) À + Ro/Ri) = = Asor (Ra + Ren) — 12R3. (11.40) 
En d'autres si 
I [Ro Ra(1 + À) ] = Lio (R3+ Ron) — Eo (1 + Re). 


En utilisant Me faisons disparaître le courant A 11 vient 


state (an(s et +) 


d'où 


Lior {(R3+ Ron) + RE ” PR R)]}= 


—E LA RER Ra Kacr 9 8 


c'est-à-dire 


qu Ro Re Ro R)— Rs 


: R R;+ Rp 
Do RER RER (1-41) 
Rien (1 


Pour que le courant /,,- Soit indépendant de la valeur de la charge 
Ren on doit réaliser la condition 


RH ROARD—RS | 
Rs RE À (11.42) 
c'est-à-dire 
R; (Ro/R)) — R; + R;. (11.43) 


Si cette condition est satisfaite, la formule (11.41) prend une 
forme plus simple 
le —= EoRo/R; Ra. (11.44) 


En étudiant le circuit de la fig. 11.2, a, on prend le plus souvent 
R, = R;, ce qui permet d'écrire la condition (11.43) sous la forme 


Ro=R3+R (11.45) 


Si la condition (11.43) est exactement satisfaite, le courant 
Zsor Sera indépendant de À,», c'est-à-dire que ÀR;,- sera voisine de 
l'infini. Pour pouvoir déterminer les valeurs réelles de R,,- il faut 
examiner la sensibilité du circuit à la non-observation de la condi- 
tion (11.43). 

Désignons par x un petit écart 
Ra (+ Ro/R1) — R3 Ra Rp Rs Ro/Ry) 

Ri+R, _ Re i + Rp 
Alors on tire de (11.41) 


_p (Co/Ri)--x 
lo ne Rs+Renz 


z=1i— 


(11.46) 
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En posant x € R,/R,, on peut mettre l’expression (11.46) sous 

la forme 
EoRo 

Riz [Rs/z + Ron] 
et la représenter par des circuits équivalents comportant un généra- 
teur de tension (fig. 11.8, b) ou un générateur de courant (fig. 11.8, c). 
Comme il résulte de (11.47) et de la fig. 11.8, c, la résistance de sor- 
tie du circuit considéré sera égale à 


Ro = Ra/t. (11.48) 


(11.47) 


$S 11.7. Types de stabilisateurs de courant 


Stabilisateur de courant dans une charge mise à la masse. — En 
réalisant le stabilisateur de courant (v. fig. 11.8, b), on obtient le cir- 
cuit (fig. 11.8, d) dans lequel l’étalon £, produit le courant Z.,- à 
partir de la tension E .n. d'entrée non stabilisée à l’aide de la diode 
D régulatrice de tension et du suiveur de tension de l’AO! qui four- 
nit à sa sortie à basse résistance la tension £,. À la sortie de l’AO2 
on utilise un transistor T de puissance dont la puissance dissipée ma- 
ximale admissible P,,, détermine la valeur minimale admissible 
de la résistance R3. 

En supposant que Ren € R;. on peut obtenir à partir de la con- 
dition E entlsor — Pmax Tor la limite inférieure des valeurs 
possibles de A3. Il vient 


EentZsor — Pma: 1. 
R; = ee ; (11.49) 
A partir de (11.49) on peut déterminer la valeur maximale admis- 
sible Ron max Pour le circuit considéré. En négligeant le courant 
dans la résistance R,, écrivons £ & Jsor (R3 + Ron). D'où 


Re max — E ent/Zsor — À3. (11.50) 


Les valeurs des résistances R,, R,, R,, R; — R, sont choisies 
suivant les relations indiquées ci-dessous pour des valeurs fixées de 
R;et R,> 100 R;: 

R 
Rp= Ro— Rs Ri= Re), 
R, — Éent — £e : 
où Z. est le courant optimal dans la diode régulatrice de tension. 

Les valeurs des résistances À, — R, sont choisies à partir de la 

condition U:or max — Æent: On a 


(11.51) 


L'sor ma: 
Po + Ro/R; . 
d’où 
R; — R; — EoRoi(E ent CE E;). (11.51°) 
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Stabilisateur de courant dans une charge non mise à la masse. 
— Üne variante simplifiée d’un tel stabilisateur est montrée sur 
la fig. 11.9, a. Comme il est visible sur cette figure, la charge A. 


Eent 


u tt) | | | a 


Fig. 11.9. Stabilisateurs de courant: 


a) vartante simplifiée d'un stabilisateur de courant dans une charge non mise à la, masse: 
b) structure complète du mème circuit; c) structure d’un stabilisateur de courant älcommu- 
tation; d) ses diugrammes temporels 


n’est pas mise à la masse, si bien que ses extrémités sont aux poten- 
tiels Ur et U,. Si l'inégalité À, > R, est vérifiée et l’amplifica- 
teur opérationnel est idéal, on a 


| — TZ, — U/R;, 


Us = Us — Rif(R; + Ro) = Es, (11.92) 
d’où | 
L-= _. (+ R/R;)). (11.53) 
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On voit que le courant Z,,- est indépendant de la valeur de RÀ,h 
(dans les limites de la dynamique de l’AO). Une variante du circuit 
de la fig. 11.9, a est représentée sur la fig. 11.9, b. Elle utilise la ré- 
sistance R4 destinée à la formation de la tension étalon E;, et le 
transistor T de puissance à la sortie de l’AO. 


$ 11.8. Stabilisateur de tension 
à dispositif de commutation 


Un tel stabilisateur est utilisé dans les cas où l’on cherche à ob- 
tenir le meilleur rendement de la stabilisation de tension. A cet ef- 
fet, on fait travailler le transistor de passage en régime de commuta- 
tion. Une des variantes de ce stabilisateur est représentée sur la fig. 
11.9, c. Le transistor de passage est constitué dans ce montage par 
une paire de transistors bipolaires T/T2 qui fonctionne en régime de 
commutation du courant d'entrée i,,t (t) conformément au diagram- 
me temporel de la fig. 11.9, d. Lors d’un fonctionnement normal du 
circuit la fréquence de commutation du courant ëent (t) doit dépendre 
de la tension d'entrée non stabilisée £'.nr. Cette fréquence est réglée, 
à l’aide de l’inductance Z et du condensateur C, à une valeur com- 
prise entre 5 et 100 KI z (de manière à obtenir un meilleur rendement 
compte tenu des pertes dans les transistors et dans le fer de la bobine 
d’inductance). 

Le fonctionnement du circuit de la fig. 11.9, c peut ètre résumé 
de la façon suivante. Supposons que la valeur instantanée de la ten- 
sion u, (t) agissant sur l’entrée inversée de l’amplificateur opération- 
nel augmente et dépasse le niveau us = En, + V, où V est la chute 
de tension dans la résistance R2; E,, la tension étalon. Dès que la 
condition 


wub) >E + V (11.54) 


commence à se réaliser, l’amplificateur opérationnel commence à 
provoquer le blocage des transistors T5, T2, T1. Le courant ient(t) 
qui parcourait le circuit 7-L-R,, ne peut pas s’interrompre après 
le blocage du transistor. TZ. L'énergie emmagasinée dans l’inductance 
L provoque l'apparition d’un courant é4 (t) qui (fig. 11.9, c et d) 
commence à parcourir la diode après l'interruption du courant ë,nt(t). 
L'affaiblissement du courant ài, (t) entraîne une diminution de la 
valeur instantanée de la tension de sortie. La diminution de E;,r 
fait à son tour diminuer w,. L’amplificateur opérationnel commence à 
débloquer les transistors T3, T2, T1 et le courant à travers la bobine 
d’inductance commence de nouveau à croître grâce à l’augmentation 
de éent (t). Cette augmentation continue jusqu'à l’instant où la con- 
dition (11.54) se trouve de nouveau vérifiée après quoi tout le cycle 
que nous venons de décrire se répète. Les diagrammes temporels idéa- 
lisés”pour les différents points du circuit de la fig. 11.9, c sont des- 
sinés sur la fig. 11.9, d. Les stabilisateurs de tension à commutation 
sont largement utilisés dans les appareils microélectroniques. 
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$ 11.9. Multiplicateurs analogiques intégrés 


Par multiplicateurs analogiques intégrés on entend des circuits 
à base d’amplificateurs opérationnels, qui exécutent l’opération de 
multiplication analogique dans les divers circuits, et des configura- 
tions spécialisées de CI, qui assument la même fonction. 

Dans le dernier cas, on introduit dans la structure de CIA des 
circuits destinés à réduire l'erreur de multiplication. 

Les multiplicateurs sont à la base d’une grande classe de conver- 
tisseurs radio-électriques. Les multiplicateurs de haute précision 
fonctionnant dans le domaine des fréquences relativement basses 
sont utilisés dans la technique des mesures et dans les appareils ef- 
fectuant des conversions des grandeurs analogiques. Ainsi, l'emploi 
de multiplicateurs analogiques permet de standardiser les circuits 
radio-électriques. Une large utilisation de multiplicateurs analogiques 
n’est possible qu’à condition d'un haut niveau d'adaptation 
mutuelle de leurs composants qui est assuré par la technologie moderne 
de fabrication des CI monolithiques. 

Multiplication des signaux analogiques dans un étage différentiel. 
— Revenons à la formule (9.27) qui décrit la variation de la valeur 
maximale de la pente d’un étage différentiel | S, a+ | en fonction 
du courant parcourant cet étage : 

&ol 
So max! or . 


Lorsque les accroissements AU, = AU et AU, = —AU sont ap- 
pliqués aux entrées de l'étage différentiel, l'accroissement de la ten- 
sion entre les sorties symétriques de cet étage aura pour expression 


F 
AUor| = 12AU So max Renl = IAU; RER, (11.55) 


Pour la commande du courant 7, on peut utiliser un transistor 
(fig. 11.10, a). Si la condition 


LR © U* (11.56) 
est réalisée, on a l'égalité approchée 7, = V/R,, donc 
Ren VAU 
AU or = PT (11.57) 


L'inconvénient du circuit de la fig. 11.10, a est une dynamique 
de multiplication trop faible, réalisée suivant la formule (11.57). 
Cette dynamique est limitée par l'inégalité (11.56), c’est-à-dire par 
la condition 
V 5 U*. 


Pour augmenter la dynamique de l'étage différentiel en sortie, 
remplaçons dans le circuit de la fig. 11.10, a le transistor T3 par 
l’étage différentiel utilisant les transistors T3T4 et considérons le 
circuit de la fig. 11.10, b dans lequel V = V, — V,, c'est-à-dire 
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que le signal est représenté sous la même forme différentielle ?) 
que le signal U. Les charges des branches T3 et T4 du deuxième éta- 
ge différentiel sont dans ce montage nettement asymétriques, de 
ce fait, le rapport de réjection en mode commun suivant les entrées 


Fig. 11.10. Multiplicateur analogique intégré: 
a) circuit simplifié: b) circuit réalisant la relation V = V: — Vi 


V,et V, ne peut pas être porté au niveau qui est caractéristique des 
circuits d'un amplificateur opérationnel (v. chap. 10). 

Pour supprimer cette asymétrie. on introduit dans le circuit de 
multiplicateur encore un étage différentiel (fig. 11.11, a) qui aug- 
mente fortement le CMRR suivant les entrées V, et V.. 

CI de multiplicateur. — La fig. 11.11, a représente le schéma 
du CI du multiplicateur analogique 52611C1 qui diffère du circuit de 
la fig. 11.10, b par l'emploi d’un étage différentiel additionnel T5T6 
destiné à élargir la gamme de signaux V — V, — V.. 

La réjection en mode commun de ce multiplicateur est améliorée 
du fait qu’à chaque branche T5T6 dans le circuit de la fig. 11.11, a 
correspondent les étages différentiels T/T2 et T3T4. Autrement dit, 
Je circuit de la fig. 11.11, a comporte un étage différentiel supplémen- 
taire 7374 monté en parallèle sur l'étage différentiel T/T2. 

En notant ÜU = ÜU, — U,, V = V, — V, et en tenant compte des 


expressions 
Usor = (2 + 15) — (a + Z3)l Ron = 
= [As — 1) + (4 — 13) Ron: een) 
Ls — I, = VUaolglQr; (11.59) 
TI, — Ta = —Uaol;lpr, (11.60) 
on obtient 
Usor = EU (l8— 5). (11.61) 


1) La dynamique s'en trouve augmentée de plusieurs fois du fait que la 
limitation (11.56) imposée à l'étage différentiel est supprimée (v. chap. 9) parce 
que les tensions en mode commun Upa et L'hes des transistors T1 et T2 égales 
a U* se neutralisent mutuellement. 
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Mais 


I3—15=2(V;s—- V,)S, = 2VS,, (11.62) 
où So Æ Z9y/pr correspond au courant moyen des émetteurs T5T6 
1 = + Le)/2, (11.63) 
dont la valeur est déterminée par le circuit d’étalon de courant 
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Fig. 11.11. Multiplicateur analogique 52611C1 : 


a) schéma électrique ; b) représentation symbolique d’un multiplicateur analogique chargé 
par un circuit oscillant 


TTTS. Des expressions (11.58), (11.61) et (11.62) on déduit que 
Usor = [(&o/pr) TR] UV. (11.64) 


Le facteur de proportionnalité k# — m ToReh Mis en crochets, qui 
T 


est un coefficient de changement d'échelle, peut être réglé en faisant 
varier la valeur nominale de À, et du courant 15. 
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Les procédés d'amélioration des paramètres de précision en bas- 
se fréquence ont permis de rendre le multiplicateur 5261IC! prati- 
quement idéal, c’est-à-dire réalisant les relations (9.4) et (11.64), où 


k= JR: (11.65) 


avec une erreur négligeable dans une large gamme de variation des 
signaux U,, U,, V,, V, dans tous les quatre quadrants de variation 
des valeurs de U et V pour des courants Z,et des charges R indiqués 
dans les spécifications techniques. Dans de telles conditions, les 
principales imperfections du CIA de multiplicateur (Tableau 11.2) 


Tableau 11.2 
Paramètres du CI 5261IIC1 


Paramètres Valeurs | Remarques 
Gamme de fréquences de fonctionne- 
ment, MHz 0 à 40 
Coefficient de transmission dans le > 14 Mesuré à la fréquence 
circuit de changement de fréquen- du signal fs:=10 MHz 
ce, dB pour Rch=1 kQ 
Coefficient de suppression de la ten- > 30 Mesuré pour = 10 MHz, 
sion de l'oscillateur local dans le U=U:=5 mv. 
AL du changeur de fréquence, F='o=500 mV 
Tension d'alimentation, V 6+100; 
Courant demandé à la source d’ali- 
mentation, mA 5 


décrivent le comportement de ce CIA dans la gamme de radiofré- 
quences (pour le 526I1C1 cette gamme s'étend de 4 à 40 MHz). 


$ 11.10. Convertisseurs radio-électriques 
à base de multiplicateurs analogiques 


Modulateur équilibré. — Supposons qu'aux entrées LU et V 
du multiplicateur (fig. 11.12, a) soient appliquées des oscillations pé- 
riodiques 

U = ut) = U,, cos w:t, V=ut(t) = V cos w:t. (11.66) 
Suivant (11.64), le signal obtenu à la sortie s'exprime par 
W = uso (t) — 

=0,5 AU »Vm [COS (G2— &) t + cos (w, + wi) t]. (11.67) 


La relation (11.67) montre que le spectre À (w) d'oscillations ob- 
tenues à la sortie du multiplicateur comporte deux composantes cor- 
respondant à la fréquence différence ©, — w, et à la fréquence som- 


452 


me w, — &,. Les amplitudes 4, et 4, de ces composantes (fig. 11.12, 
b) sont les mêmes et égales à 


A= 0 = 0,5 kUmVme (11.68) 


En même temps, les composantes aux fréquences w, et w. sont 
absentes du spectre À (w). Leur suppression et l’obtention des spec- 
tres A, et .A4, (v. fig. 11.12, b) 


constituent justement les fonc- Ua 
tions d’un modulateur équilibré | p 4 w 
idéal. VO 

a) 


Modulateur d'amplitude sans 
fréquences parasites. — Si l'on 
applique à l'entrée du même cir- 
cuit de la fig. 11.12, a des signaux 


U=ut(t) = l’h cos wit, 

V=uv(t)=F, (1— m cos w:t), 

(11.69) 
on obtient à sa sortie le signal 
W=usor (t)=AUmVm COS O1t+ 

+0,5mAUnV mn X 

X [cos (w,—w:) {cos (0, +w2)é]. 

(11.70) 


Le spectre du signal de sortie 
contient la porteuse «, et deux 
fréquences latérales w, — w, et 
O1 + Oo (fig. 11.12, c). 

Modulateur à bande unique.— 
Un tel montage (fig. 11.12. d) Fig. 11.12. Circuits à base de multi- 
permet de supprimer, en faisant plicateur analogique: 
fonctionner les deux multiplica- a) RSR des signaux à un modulateur 


RE TN équilibré; b) spectre d'’oscillations à la sor- 
teurs en équilibré, non seule- tie dun medulateur équilibré: c) modula- 
ment la porteuse mais également … ‘$u', d'amplitude sans fréquences parasites; 
les fréquences latérales. Dans ce unique 
cas il se produit en fait la sélec- 


tion d'une fréquence désirée. Soit à obtenir à partir des signaux 


u (t) = Un cos ot, v(t) = V,, cos wat 


un signal de fréquence w, -— w, et à supprimer toutes les autres com- 
posantes du spectre. En fixant sur la fig. 11.12. d les points 1 et 2, 
on obtient pour les signaux u, et u. en ces points les expressions sui- 
vantes : 

WU] — LU Von sin OË COS Ool, Ua — 


= —AU hVh sin ot cos ot 
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(les coefficients de transmission des multiplicateurs sont supposés 
identiques et égaux à —À). 

En désignant par —X le coefficient de transmission de l’am- 
plificateur dans le montage d’un additionneur inverseur. on obtient 
pour la tension de sortie l’expression suivante : 

W (1) = AKU,Vh sin (01 + w:2) t. (11.71) 

A l’expression (11.71) correspond une seule raie spectrale de fré- 
quence @y + Wa. 

Doubleur de fréquence. — Dans ce montage le multiplicateur 
assure l'élévation au carré de l'amplitude du signal d’entrée. A la 


: sortie du circuit est placé un fil- 
u(t)» CV ; 

l 

a) 


tre passe-hant (fig. 11.13, a). On a 

u(t)=v(t) = Ü, cos w,t; 
u, (t) = AU cos* it. 
D'où 
u, (t) = O,5kU% [1 + cos 2w;t]. 
(11.72) 

La composante continue ÆU:,/2 

ne pourra pas passer par le filtre, 


si bien que le signal de sortie se- 
ra égal à 


u (t) = 0,54, cos 2oœ,t. (11.73) 


Les expressions (11.72) et 
| (11.73) montrent que le spectre 
v(t) ; du signal de sortie n'a pas de 


composante à la fréquence w. 
Quant à la composante continue, 
elle est généralement facile à fil- 
trer. 

Diviseur de fréquence. — Ce 


w(u) 
d} 


Fig. 11.13. Convertisseurs radio-élec- 


triques à base de multiplicateur analo- 
gique : 
a) doubleur de fréquence : b) diviseur de fré- 


montage utilise un filtre passe- 
bas qui retient la fréquence d’en- 
trée «, et la réaction positive 


quence ; c) détecteur de phase; d) épures des 


signaux d'un modulateur biphasé entre la sortie du circuit et une 


des entrées du multiplicateur 

(v. fig. 11.13, b). Les coefficients de transmission des éléments de la 

chaîne de réaction positive sont réglés à des valeurs telles que les 

conditions d’auto-amorçage ne sont réalisées qu'en présence du signal 

d’entrée x (t) pour des oscillations de fréquence w,/2 voisine de la 
moitié de la fréquence du signal d'entrée. 

Si u (t) = Un cos w,t et un petit signal 

us (t) = Us cos (w,t/2) (11.74) 
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apparaît à la sortie du filtre, le signal amplifié réinjecté à l'entrée 
du multiplicateur sera égal à 


v (t) = U;(1+2 Re) cos 1. 


La valeur instantanée du signal au point Z à la sortie du multipli- 
cateur aura pour sep 


us (t)= Eu (tv (4) 4 (1 + 2 ) LU U: [cos + ot + cos SL + |. 
(41.75) 


Le filtre ne laissera passer que la composante basse fréquence de 
ce signal, si bien que 


Lo (6) = kke (1+2 F-) Un U! cos © t, (11.76) 
où À est le coefficient de transmission du filtre. 
Le rapprochement entre (11:76) et (11.74) montre que la condi- 


tion d'auto-amorçage s'exprime par 


T=kk; ( 


R == 
R RUE (11.77) 


Détecteur (discriminateur) de phase. — Ce circuit (fig. 11.13. c) 
comporte un filtre passe-bas. Aux entrées du multiplicateur sont ap- 
pliqués la tension u (t) à détecter et le signal de référence cv (t) à 
phase fixée : 


U=ut(t) = U, cos (ot + op), 
"=v(t) = Vh cos wot. 


Le signal obtenu au eo 1 aura pour expression 
u, (t) — mn [cos (2w0t + @) + cos p]. (11.78) 


Le signal décrit par le premier terme de l'expression (11.78) ne 
passera pas par le filtre passe-bas si bien que 


wo (t) = kkr MM cos q. (11.79) 


Modulateur biphasé. — La fonction principale de ce montage 
consiste à déphaser de 180° (fig. 11.13, d) la valeur instantanée du 
signal à l'instant où la fonction de commutation change de signe: 


1, 
o(n={ 1, 
Dans ces conditions (v. fig. 11.13, c), on a 
kU,, cos œit, 


w (t) — ku (t) UV (t) = —KU, COS ul. 


(11.80) 
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ce qui correspond aux diagrammes temporels représentés sur la 
fig. 11.13, d. 

Détecteur (démodulateur) biphasé. — Ce circuit a pour fonction 
principale d'extraire la fonction de modulation, qui est une fonction 
de commutation booléenne, du signal modulé de la forme (11.80), 
c'est-à-dire de u (t) = + U, cos w,t. 

Pour assurer le fonctionnement du multiplicateur (fig. 11.14, a) 
en démodulateur, il faut appliquer à son entrée V un signal de réfé- 

rence v (t) = V,, cos wit de mé- 


‘u(t)o XI 9: SAN, me fréquence w.. 
A la sortie du multiplicateur 
“(to a) (au point 7) on obtient 


us () = + 0,5 AUmVm [1 — 
+ cos 2ow,t]. (11.81) 
La tension w (t) à la sortie du 
filtre passe-bas aura pour valeur 


W= uw (t) = + 0.5 AUmVmh;, 


u(t) ie FALS (11.82) 
rl | &] | ce qui signifie que cette tension 
prend deux valeurs correspondant 


. aux niveaux logiques du signal 
modulant. 
FR Eve ai RER Détecteur (démodulateur) 
a) biphasé: b) d'amplitude linéaire; «) d'amplitude linéaire. — La fonc- 
SAMPAEUAEQUAQEANIQUE tion principale de ce circuit con- 
siste à extraire l'enveloppe basse 
fréquence U,, (t) du signal d'entrée modulé: 


u (t) = U, (t) cos wit. (11.83) 

Cette tension est appliquée au multiplicateur de même que le 
signal issu de la sortie du limiteur (au point ? de la fig. 11.14, b) 
v (t) = V, cos mit. (11.84) 

L’amplitude V, peut être rendue constante. Les relations (11.83) 


et (11. 84) permettent de trouver le diagramme temporel du signal 
recueilli à la sortie du multiplicateur (au point 1): 


us (4) = 0,5Um (t) Vok [1 + cos 2oiil. (11.85) 


De deux termes indiqués plus haut on n’aura à la sortie du filtre 
(fig. 11.14, b) que la composante basse fréquence 


w () = O,5Vkk, Un (1), (11.86) 
proportionnelle à l’enveloppe U,, (t). 
Détecteur quadratique. — La fonction principale de ce circuit 


est l'obtention d’un signal proportionnel au carré de l’enveloppe 
(c'est-à-dire à la puissance instantanée) du signal d'entrée. 
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Ce circuit (fig. 11.14, c) diffère du circuit traité plus haut 
(v. fig. 11.14, b) par l'absence de limiteur. Par un raisonnement 
analogue à celui du cas précédent [(11.83) à (11.86)], on obtient 
pour w (t) 

w (t) = 0,5kk;U. (11.87) 


On voit qu'en basse fréquence la valeur de w (t) est proportion- 
nelle au carré de U,,, c'est-à-dire à la puissance du signal d'entrée. 
Les détecteurs linéaires et quadratiques, qui réalisent à l'aide de 
CIA les conversions (11.86) et (11.87), sont largement utilisés dans 
la technique des mesures pour la réalisation de voltmètres modernes 
de haute précision. Les applications indiquées plus haut du multi- 
plicateur analogique permettent de le considérer comme un élément 
universel servant de base pour la réalisation d’un grand nombre de 
fonctions analogiques non linéaires qui caractérisent la radiotech- 
nique moderne. Ce caractère d’universalité se trouve réalisé dans 
une gamme allant des fréquences basses jusqu’à 10 et même 50 MHz. 

Dans le domaine des fréquences plus élevées on a recours à des 
CI spécialisés qui ne sont pas des multiplicateurs sous la forme expli- 
cite mais réalisent les CAF non linéaires que nous avons examinées 
plus haut. 


CHAPITRE 12 


CIRCUITS INTÉGRÉS EN RADIOFRÉQUENCES 
ET LEURS APPLICATIONS 


Les circuits en radiofréquences sont utilisés dans la technique 
de la transmission des messages (radiocommunications), dans les 
appareils d'émission et de réception. Les circuits en radiofréquences 
se caractérisent par l’utilisation d’une fonction analogique spéciale 
(FAS) de sélection de fréquence qui réalise l’amplification et le fil- 
trage d’une gamme de fréquence désirée. Une telle fonction peut être 
représentée comme une combinaison de fonctions analogiques fon- 
damentales (FAF) d'amplification et de filtrage. La décomposition 
de la fonction spéciale de sélection de fréquence en deux fonctions 
fondamentales permet de réaliser les appareils micro-électroniques 
pour radiofréquences à partir des blocs amplificateurs standards et 
de filtres conçus pour fonctionner dans la gamme de fréquences (de 
longueurs d'onde) utilisée en radiocommunications. Une autre 
fonction analogique spéciale qui caractérise avant tout le domaine 
des hyperfréquences est l’adaptation des impédances dans une gamme 
de fréquences désirée. Cette adaptation consiste à effectuer une trans- 
formation telle que les parties réelles (actives) des impédances ou 
des admittances complexes du générateur et de la charge deviennent 
égales et les parties imaginaires (réactives) égales et de signes oppo- 
sés. 

Aux basses fréquences, la fonction spéciale d'adaptation des impé- 
dances est réalisée au moyen de transformateurs, alors qu'aux radio- 
fréquences, on utilise à cette fin des circuits oscillants à montage 
incomplet de la source ou de la charge. Dans le domaine des hyper- 
fréquences l” adaptation des impédances s'effectue à l’aide des lignes 
de transmission à microbande passives qui sont des circuits spécia- 
lisés fabriqués en technologie des CI hybrides. 


$ 12.1. Propriétés d'inertie des transistors bipolaires 
en radiofréquences. Montage en base commune (BC) 


Modèle d’un transistor bipolaire. — Pour étudier les proprié- 
tés d'inertie du transistor bipolaire on modifie son modele linéaire 
en basse fréquence. Dans le circuit linéaire modifié (fig. 12.1, a), 
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les quantités Z., ZL, et Z, sont complexes, et la caractéristique 


phase-fréquence du gain a = I.'T4 est approchée par une fonction 
de transfert complexe quelconque, par exemple, par la fonction 


D exp (—jOta) (124) 
1—+ jot, 

Le terme exponentiel exp (—jwts) — exp (—jxwt,) au numé- 

rateur de l'expression (12.1) tient compte du déphasage additionnel 


Fig. 12.1. Modèle en haute fréquence d'un transistor bipolaire et son utilisation 
pour l’analyse du montage en base commune 


introduit par le transistor bipolaire à des fréquences voisines de la 
fréquence de coupure f, — w,/27r = 1/27... 

L'exposant x = t,/t, dépend de l'intensité du champ électrique 
dans la base du transistor bipolaire. Pour un transistor à diffusion, 
#4 = 0,21; pour un transistor drift, x — 0,4 à 0,9. 

Dans la gamme de fonctionnement wt, = xwt, € 1, c'est-à- 
dire que 

ÎK fa = falu. (12.2) 


Dans ce cas l’exponentielle exp (—jot,) peut être remplacée 
par les deux premiers termes de son développement en série: 
exp (—jota) = exp (—jz0T,) Æ 4/4 a jutu), et le coefficient de 


transmission complexe normé at) — alt par celui d'un filtre 
à deux cellules 


at = [(1 + jot,) (4 + joty)l”1. (12.3) 
Les diagrammes de Bode pour le module at) — ae? et la 
phase q de cette expression sont dessinés sur les fig. 12.2, a et b. 


at)dB 


Wa wWgl0W, ww 


Fig. 12.2, Diagrammes de Bode pour un transistor bipolaire: 
a) d'amplitude; b) de phase 


En multipliant l’une par l’autre les uantités entre parenthèses 
au dénominateur de l'expression (12.3) et en remplaçant Tt; par 
#Tar On obtient 

a) = las = [1 — # (ot) + jo A + x) TI (12.4) 


En tenant compte de ce que les conditions (12.2) et f € f, g” 
rantissent 


#4 (OT, ) € 1. 


ramenons l'expression (12.4) à celle du filtre monocellulaire : 


a = œ/ap = 1/(1 + jotr), (12.5) 
où Tr = (1 +z)T, = Te + Ta, c'est-à-dire 
Îr = to Æ fal(l + #). (12.6) 
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La représentation de a sous forme d’un filtre monotellulaire 
n'est évidemment justifiée que lorsque la condition (12.2) est satis- 
faite. : 

Exemple numérique. Soient x = 0,2 et f — 0,4f,. Calculer l'erreur de de- 


termination du module et de la phase de at à l'aide de la formule (12.5) pour 
un filtre monocellulaire. 
Solution. La formule (12.5) donne 


l&| 1 
Go Wi+(/fr) 


En tenant compte de (12.6) avec f = 0,4, — 0,4fr (1 + 0,2) = 0,48fr, 
on obtient 


a(1) — = —arctg (f/fr). 


a) = — 1 090152, = —arctg 048 —25,64°. 
V 1+0,48° 
En se servant de la formule (12.1) plus exacte, on trouve 
a) = — —1Ù  — 0,92848, 
V 1+(0,4)° 


q = —arctg (f/fa) — arctg (xf/fa) — —arctg 0,4 — arctg 0,08 — —26,4°. 


On voit que l'erreur faite dans la détermination du module et de la phase 
est peu importante (ne dépasse pas 3 %). 


Transistor bipolaire dans le montase en base commune (BC). 
— Le circuit de départ pour l’établiss:ment des équations de Kirch- 
hoff est représenté sur la fig. 12.1, c. Dans ce circuit la source de 


courant «7,4 est remplacée par une source de f.e.m. « /,Z, ayant la 
même résistance interne Z.. 

Ecrivons les équations de Kirchhoff pour les amplitudes com- 
plexes des courants 


E = Ji (Zu + Ze +22) — Je7n: (12.7) 
aile = —Ji2p + Je (Zn + Ze + Zen). (12.8) 


Faisons passer le terme a J1Ze dans le second membre de (12.8): 


= — ji (aZe + 75) + Ja (Zn + Ze + Zen) (12.9) 
et résolvons conjointement les équations (12.7) et (12.9). 
Il vient 
| € —Zb 
jt riletlen Le (12.10) 
Zg+Ze+2b € | 
: —(Zr+aZe) 0 A; 
Je Ge LS, (12.11) 
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_ Zrtle+Z5 —2Z 
—(aZc+2r) Z25+2c+2Zc 
est le déterminant du système d'équations (12.7) et (12.9). 
Coefficient de transfert (d’amplification) en courant du montage BC. 


— À partir des relations (12.10) et (12.11) il est facile d’obtenir l’ex- 
pression pour le coefficient d'amplification en courant du montage BC 


(12.12) 


 _ Je"  1+(Zb/aZe) | 
du Tr Gv/2o + Zch/Zo) ‘ CE 


Discussion de la formule (12.13). — 1. Proposons-nous d’établir 
la condition à laquelle la résistance de base intervenant dans l'ex- 
pression (12.13) peut être négligée. Il est évident qu’elle s'exprime 
par l'inégalité É € 1. 

C 

En posant 2}, = ri, et Z, — 1/(jwC<), mettons cette inégalité 

sous la forme 
orpCe & 1, c'est-à-dire f € fp, (12.14) 
où fn —= 1/27riC.. 

Après cela l'expression (12.13) devient 


[6 4 = 
T+Zen/Zc * (12.15a) 


Comme nous le verrons plus loin, la condition f € fh est prati- 
quement réalisée dans toute la gamme de fréquences d'utilisation 
des transistors bipolaires. 

2. Fréquences très basses. On a Z. & r,.. Ceci suppose la réa- 
lisation de la condition f € f., où 


KI 


1e = Are Ce. (12.15b) 
Pour Zn = Ren: on a la relation 
_— a 


car la réalisation de la condition f € f, garantit a priori celle de 
l'inégalité f € fr. Dans le cas général R,n/r. € 1, si bien qu'aux 
fréquences suffisamment basses %', Æ &. 

3. Fréquences basses. L'égalité approchée &#°, Æ «, reste aussi 
valable au cours de l’augmentation ultérieure de la fréquence, 
lorsque la condition f € f, cesse d’être vérifiée, mais l'inégalité 


| En < 1 est encore satisfaite. En considérant que Ze, — Re, 
Ze = 1/o0C,, on obtient wR,nC. € 1, c'est-à-dire que f € fen, où 
fen = 1/2nten = 1/27RenCe- (12.17) 

4. Fréquences intermédiaires. La frontière inférieure de cette 


gamme se définit par l'inégalité f > f.. Dans ces conditions, Z = 
— 1/(joC,). En supposant que Z,, — R,, et en introduisant dans 
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(12.14) l'expression (12.5) valable pour f € f,, on obtient 


a 
Ar . 1—@RenCetTr + jOTeq É (12.18) 


Si &°RenCetr € 1, c'est-à-dire si 


f KV frfchs (12.19) 

OÙ fen = 1/27RçhCe = 1/2HTçh, On a (12.19b} 
Ky = aol(l + jOT eg); (12.20) 

OÙ Tea — Tr + RenCe est la constante de temps effective de l'étage, 


qui détermine l'influence que la résistance de charge R,4 et la capa- 
cité de collecteur C, ont sur la réponse en fréquence du transistor 
bipolaire. A cette constante correspond la fréquence de coupure 
effective 

fea = 1/27%ea = 1/27 (tr + RenCe). 


Ainsi, la gamme de fréquences intermédiaires se définit par les iné- 
galités 


RL KE min FER V frfcbl; (12.21) 

OÙ fbs fer fr et fen Sont données par les formules (12.14), (12.15b), 
(12.6) et (12.19b) respectivement. 

Pour pouvoir tenir compte de l'influence due au deuxième pôle 


il faut rejeter l'inégalité (12.19a), ce qui correspond au fonctionne- 
ment dans la gamme de fréquences 


fe KE min [fe fbl- (12.22) 
Dans ce cas la fonction de transfert peut être mise sous la iorme 


y — ET 19 9 
Eu -jotr) (1+joRenCc) ° (12.239) 
Exemple numérique. Soit un étage à transistor chargé par Ken — 200 Q 
et ayant fr = 500 MHz, C, = 2 pF. re = 1 MQ, rj = 25 Q. Déterminer les 
constantes de temps, les fréquences de coupure qui leur correspondent et les 
gammes de fréquences pour lesquelles les expressions (12.20) et (12.23) sont 
valables. 
Solution. On a 
Te= reCe—=108-2-10 12 2us, 


1 1000 
Îce = Pau | 


2nreCe 41 
Teh = RehCe—= 21071520 = 0,4 ns; 
1 


2 /T 


kHz = 80 EFz; 


feh= =} =398 MHz tr —.0,318 ns ; 
h 


21e 
1 1000 


= me 22  [, = 222; 1 ; 
feq = Bree 71.446 MN? 222 MHz; 


Tb=7pCe—=0,05 ns, — 3184 MHz. 


he 
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Si on pose x = 0,44, on trouve 
Ta = Tr/(1 + x) — 0,318/1,44 — 0,221 ns; 
fa = fr (1 + x) = 500-1,44 — 720 MHz; 
fa = falx = 1,64 GHz. 
L'expression (12.20) est valable si l'inégalité (12.21) est vérifiée: 
80 KHz << V/ fricn=446 MHz, 


c'est-à-dire dans la gamme de fréquences de 0,5 à 100 MHz. L'expression (12.23) 
pour la fonction à deux pôles est valable si les conditions (12.22) sont réalisées, 
c'est-à-dire si 

80 kHz € f & min [720 MHz, 3,1 GHz}, 


ce qui correspond à la gamme de ÿ = 0,5 à 500 MHz. 


Impédance d’entrée du montaze BC. — A partir de (12.10) il 


est aisé d'obtenir pour Zent = (€ — Z12,)/11 l'expression sui- 
vante : 


A 
Len ze rzn 2e 
ou encore 
Zb/Z 
Compte tenu de la relation (12.13) on trouve en définitive 
Zent = Ze + Zo (1 — #5). (12.25) 


Discussion de La formule (12.25). — 1. Fréquences très basses. 
Dans cette gamme de f << fen on a #7 Æ &o, de sorte que pour 
Ze = Te = pr/I, on obtient 


Zent = Rent = Te + r/(Bo + 1), (12.26) 
où Bo = &/(1 —"xo), Bo + 1 = 1/1 — à) & Po: 


Exemple numérique. Soient 7, — 3 mA, r;, = 200 Q, f,; = 100. On a 
re = Prlle = 9 Q, Rent = I+2—= 11 Q. 


2. Fréquences intermédiaires. Dans la gamme de fréquences 
définie par les conditions (12.21), la formule (12.20) est valable si 
bien que 


41— Pres te) H+jota/({—uo)] | 1HimBote | 


1+ jote Bo 
Ainsi, aux fréquences intermédiaires, 
Zent = re + r/Bo + JOTerD. (12.27) 


La formule (12.27) correspond au modèle du circuit d'entrée 
(fig. 12.1, d) contenant une inductance 


L=nrr (12.28) 
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et caractérisé par un facteur de qualite 
r! 
CIE EE (12.29) 


Exemple numérique. Pour les valeurs numériques déjà utilisées dans les 
exemples précédents, calculer L, r et Q du circuit BC. Poser Z, = 3 mA, B, = 
= {400 et la fréquence d'utilisation f = 50 MHz. 

Solution. On a 

re = Pr/le = 25/3 = 8,3 Q, 
re + (rp/Bo) = 8,3 + 0,25 — 8,55 Q. 
Pour ty = 0,718 ns, r}j == 25 Q, l'inductance ct Ice facteur de qualité 
ont pour valeurs respectives 
L = 0,718-10-2.-25 = O,U018 uH, 
Q= 50.25 
7 222.8,55 


Pente. — Définissons la pente complexe du circuit (v. fig. 12.1, c) 
par l'expression 


= 0,66. 


… à. _ " 
DE “nr TT TE | 5 "à (12.30) 
ë dY1 (Zent + Zy) Zent + Ze 


En se servant de (12.25), on obtient 
. Ze + Zg +2 = 
$= [© +21" (12.31) 
A] 
Discussion de la formule (12.31). — 1. Les fréquences basses et 
très basses correspondent à la gamme de f  f,1, de sorte que 


À y À Go: 
En supposant que Z, = Rx, on tire de la formule (12.31) 


1 
So (12.32) 


2. Fréquences intermédiaires. En introduisant dans (12.31) 
l'expression (12.20) qui -est valable lorsque l'inégalité (12.21) est 


— 


vérifiée, on obtient pour Z. = r,, 21 = ri et Z = Re 
1 


_ ret Reg rb [a 1+ uen | 


ou 
S = S,/(A + jor,), (12.35) 


où S, se définit par l'expression (12.32) et 


- D'OR 
Ta Teg re Ret+(rp/Bo)  2fs * GER 
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La grandeur 
re-t Re —- (rh /Bo) 


F (12.35) 


Îs = Îeq 
sera appelée la fréquence de coupure suivant la pente et +, la cons- 
tante de temps de pente. 

Comme le montre la relation (12.35), la fréquence limite f, obéit 
à l'inégalité fg< f:< f4 et dépend de la résistance R, du généra- 
teur et du courant 7, qui détermine la valeur de r,. 

Gain d'amplification en tension. — Définissons le gain d'ampli- 
fication en tension par la relation 


Fu = UolE = JoLonlE = SZen- 
Aux fréquences basses et intermédiaires, pour Zen = Ren, On a 


SoAch 
1+. j (f/fs) ° 


Exemple numérique. Pour des paramètres du transistor bipolaire utilisés 
dans deux exemples précédents, calculer la fonction de transfert complexe de 
l’amplification en tension pour F, — 10 Q. 

Solution. Pour re 4- (r]/Bo) — 8,55 & on a 


ZX y — 


So = 1/(8,55 + 10) = 54 mA/V, 
Au = Softcn — 94 - 0,2 = 10,8, 
fa = (18,55/25) 222 = 165 MHz. 


Î 


Ainsi, 
. 10,8 
AU TETE 100 : 

Impédance de sortie et transmission inverse dans le montage BC. 
— La détermination de ces paramètres est liée à l’analyse du sché- 
ma généralisé dans le cas où la source de tension sinusoïdale de petite 
amplitude € est transférée dans le circuit de sortie, alors que l'im- 
pédance interne Z, de cette source est intercalée dans le circuit d’en- 
trée (v. fig. 12.1,e). 

Un tel procédé permet de définir l’impédance de sortie complexe 
du circuit par la relation Zior = é/J2. 

On définit de même l’admittance de sortie : 


Tise —= JlE — 1Zsor- 


Les paramètres de la transmission inverse sont donnés par les 
formules suivantes : 

Yo = J1/€ pour Z; = 0 (pente inverse); 

Hi — U,/6 pour Z, — © (coeïficient de transfert inverse en 


tension). 
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Ecrivons les équations de Kirchhoff pour le circuit représenté 
sur la fig. 12.1,e. Il vient 


0 =}, (Ze + Le . Ly) + JaZi 


| (12.36) 
É — T1 Zb + Ge) + Je (Zv + Ze), 
d'où 
0 Zu 
j,= HZnt3e! , (12.37) 
Zgt+ Ze+ Zh 0 | 
ÿ= GES) 8" ; (12.38) 
Zetle+Zn  Z 
AR 2 | (12.39) 
—(7,+aZ) +4 


Pour le calcul de l’impédance de sortie Z,r — EL. ser vons- 
nous de l'expression (12.38): 


ne r _. Zh | / 
Zior © Let 2) [1-7 |. (12.40) 
Les paramètres de la transmission inverse Y.. et Ho peuvent 
ètre déterminés en faisant tendre Z, vers ses valeurs limites (0 ou 
co). [Il vient 


à L L? EE 1 ne 
À = = ——— ——— ———ñ 
(Ze + Zh) (Ze-+ Zh) — Zh (Ze + Zb) 
A (12.41) 
Zel1—a+(Ze/Zb)] 
: 0 T1Ze _ 4 
EE EVA (12.42) 
Discussion des formules (12.40) à (12.42). — 1. Fréquences bas- 
ses. En considérant que Z, = re > |Zt| = r1, on obtient 
= ‘ 4 
Zsor 1+re/{(Rg+rb) EU 
Bo . / 
Ÿ 9 = re Erebo/rn) (AH reBo/rb) , (12.4 4) 
H - rh (12.45) 


TE À Te 


De l'expression (12.43) on déduit que lors du fonctionnement 
depuis un générateur de courant (AR, — co) 
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2. Fréquences intermédiaires. Dans la gamme de fréquences 
définie par les inégalités (12.21), les expressions (12.40) à (12.42) 
peuvent être mises sous la forme suivante: 


2 rp+(1/j@Cc) . 
Zsor = 1+{rb/(re+ Rg)] ? Léo) 
3 à 1+tjaotr 
Yy = joC. PB, D jorr UD” (12.47) 
où 
B,=-— Qy = ——— 12.48 
7 Ta; Tres ? AS) 
H = joriC./(1 + joriC.). (12.49) 
Comme f € f2, il résulte de l'expression (12.46) que 
mr rh ne 
Zsor {jo [c/(1+ }1} : (12.50) 
Hy= joriC.. (12.51) 


Ainsi, aux fréquences intermédiaires, l’impédance de sortie du 
montage BC se comporte comme unc capacité. La capacité de sortie 
Csor = Ce est maximale lorsque À, — oo. Dans ces conditions, 
on peut représenter le schéma équivalent du circuit de sortie 
(fig. 12.1, f) aux fréquences basses et intermédiaires. Un modèle 
plus complet du circuit de sortie (fig. 12.1, d) pour des fréquences 
voisines de fr comporte une inductance de connexion Z., une ré- 
sistance de sortie 

PE RE TS 
Tao © D Eroflre + Re) é08 
et une capacité 


Csor = Ce + rire + Ry)l. (12.53) 


Pour R; — co, au circuit de transmission inverse du signal cor- 
respondent l'expression (12.51) et le schéma équivalent de la 
fig. 12.1, k. La formule (12.51) sert de base pour la détermination 
expérimentale du produit r5C.. Dans cette méthode, le signal est 
appliqué au circuit de sortie de l'étage BC et mesuré dans le circuit 
d’'émetteur monté en circuit ouvert. La fréquence de fonctionnement f 
est choisie suivant la condition (12.19 a). En plaçant une résistance 
RI en série avec l'électrode de base et en effectuant deux mesures 
(avec la résistance en et hors circuit), on peut déterminer les valeurs 
de r; et de C.. 

Fréquences caractéristiques du transistor bipolaire. — Dans le 
but de systématiser les fréquences caractéristiques introduites plus 
haut on a construit à la fig. 12.3 un diagramme indiquant les gammes 
d'utilisation des transistors bipolaires. Ce diagramme est basé sur 
l'analyse du circuit monté en base commune, mais il peut égale- 
ment être utilisé pour les deux autres montages fondamentaux du 
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transistor bipolaire. A cet effet, on a porté les fréquences caracté- 
ristiques fs8 — fr/(Bo + 1) et f,. Gomme il sera montré plus loin, 
les valeurs numériques de f, sont différentes pour les montages en 
base commune et on émetteur commun. La notion de fréquence 
maximale de génération fna+k indiquée dans le diagramme de la 
fig. 12.3 sera expliquée plus loin. 

Emploi en HF des transistors bipolaires dans le montage BC. 
— Par gamme HF d'utilisation des transistors bipolaires nous 
entendons conformément à la fig. 12.3 le domaine des fréquences 


Gamme de non-utilisation 
du transistor bipolaire 


F est de l'ordre 
de grandeur de 


oh, eq Lola 


Fréquences élevées 


FAT < min 


ax PT ce Feh] 
ou Fa< f < min 


ah Vfe fch] 


où de l'ordre de fs 


fe<f<fs 
et de l'ordre de [g 
ff. 


Fréquences très hasses 


Fig. 12.3 Fréquences caractéristiques d'un transistor bipolaire 


dans lequel la fréquence de fonctionnement f est de l'ordre de gran- 
deur des fréquences caractéristiques fegr fr: fa. En utilisant les 
transistors bipolaires en hyperfréquences, on doit tenir compte de 
l’inductance des connexions et des interconnexions du transistor 
ainsi que de la capacité parasite des interconnexions. 

Les circuits équivalents des étages qui tiennent compte de tous 
ces facteurs étant très complexes, on les simplifie pour chaque gamme 
de fréquences donnée. La fig. 12.4, a montre à titre d'exemple le 
circuit équivalent pour le montage BC dans le domaine des hyper- 
fréquences. Les valeurs nominales des composants utilisés dans ce 
circuit se déterminent par voie expérimentale à l’aide des impé- 
dancemètres. 
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Pour l'adaptation des impédances en hyperfréquences, on intro- 
duit dans les étages des éléments réactifs additionnels (fig. 12.4, b). 
Pour f<< 1 GIIz ce sont des éléments à paramètres concentrés (in- 
ductances et capacités déposées par évaporation). Pour f > 1 GHz, 


Fig. 12.4. Fonctionnement des transis- 

tors bipolaires dans le domaine des 

hautes fréquences et des hyperfré- 
quences : 


a) circuit pe CS PE b) adaptation des réac- 

tances à l'aide d'éléments additionnels; c) 

coupe transversale d’une ligne à microbande 
asymétrique 


on utilise des structures à para- 
mètres répartis sous forme de 
lignes à microbande. Dans les 
CI hyperfréquences on a le plus 
souvent recours à des lignes à 
microbande (fig. 12.4, c) consti- 
tuées par un support diélectrique 
1 à forte valeur dosée de la cons- 
tante diélectrique e. La surface 
inférieure du support est recou- 
verte d’une couche de métallisa- 
tion 2, alors que sa surface supé- 
rieure porte un conducteur à (gé- 
néralement, en cuivre). 

Les dimensions géométriques 
de l’élément à microbande (W, y, 
h, Ô, E sur la fig. 12.4, c) se dé- 
terminent par la technologie de 
sa fabrication et par la topologie 
du CI hyperfréquences. 


& 12.2. Etages à un transistor 


Transistor bipolaire dans le 
montage en émetteur commun 
(EC) aux radiofréquences. — Con- 
sidérons le modèle en haute fré- 


quence (v. fig. 12.1, a) d’un transistor bipolaire monté à émetteur 
commun (fig. 12.5, a). Ecrivons les équations de Kirchhoff pour 


le circuit de la fig. 12.5, a: 


E= I (Ze + Z5+ Ze) + Je: 
0=.J, (—aZe+ Le) -+ Je [Ze (1 —&) + Ze + Zen 


| … (42.54) 


Résolvons ces équations comme nous l'avons fait au $ 12.1. 


Il vient 


k 
Ji = 


Jos 
Ze + 725 + Le 
2-47. 


470 


0 Ze(1—@)+Ze+ Zen 
A , 


Ze(1—0)+ Ze + Zen 


Ze 


Zg + Zh+ Ze | 
—aZet+Ze 0]. 
A 


Le 


E - £ 
1+(T$ /Bof e) 


, c) 
lhtletRih B 
L=T(Rgtri) 
' 
rhtRy 
Bo 


Bolre+R ji) C=te/(Rihtre) re + 
C : 
‘) 8) 


Fig. 12.5. Fonctionnement en radiofréquences d’un transistor bipolaire monte 
eu emetteur commun 


Le gain en courant dans le montage en émetteur commun a pour 
expression 


ds 07e PR (12.55) 
J1 Ze(1—@)+Ze+ Zch 
En considérant que [Ze] & |Z (1 — æ)|, on obtient 
RE — (12.56) 


1 —a+(Zch/Ze) | 
Discussion de la formule (12.56). — 1. Charge en court-circuit. 
En posant Zen = 0, on trouve 


g = Bo Bo 57 

Fr Too TE UNS ? PE 
ou 

TB == Tr (1 + Po); (12.55) 

8 = fr/( + Po). (12.59) 
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2. Fréquences tres basses. Pour f € f, et f fg on a 


ge — Po 
À LETRo A+ Borel” (22:09) 


3. Fréquences basses. Dans la gamme de 


fe € [<< (Fey/Bv) (12.61) 
Fr. 1 e. 
pour Zen = Rens Bo > 1, À — race on obtient 


#1 = Bo/(1 + joTonBo). (12.62) 


4. Fréquences intermédiaires. Pour wtegBo > 1, c'est-à-dire 
dans la gamme de fréquences 


Î : 
pe <f< min [fe fo Wfrfenl, (12.63) 
le module 1Æ)| aura pour valeur 
#1 = leulf. (12.64) 


Pour Rp = Uona 
Ar = fr/f, (12.69) 
ce qui peut ètre utilisé pour la détermination expérimentale de /-. 
Impédance d’entrée. — On a 


Lent= Ze = Zp+ Let Ze — eZ, (12.66) 
J Ze (1—@)+ Ze+Zeh 
En considérant que 
[Zel & 1Ze (1 — a), (42.67) 
on obtient 
Zent = Z2b + Ze (A + Sr). (12.68) 
Discussion de la formule (12.68). — 1. Fréquences très basses. 
En utilisant la formule (12.60), on obtient pour ff, f< fn, 
Zi =rp et Ze =re = Çr/le: 


r _ Pa reb 
Zen — Rent ST TG) Rare Rehfre * (12.69 


L'impédance d'entrée est nettement plus élevée dans le montage 
en émetteur commun que dans celui en base commune. Elle est plus 
forte que la résistance directe de la jonction émetteur-base, ce qui 
s'explique par les propriétés amplificatrices du circuit de sortie. 

2. Fréquences basses. Lorsque la fréquence augmente, le module 
de l’impédance d'entrée du montage EC diminue par suite de la 
diminution de | #, |. En se servant de l’expression (12.61), on obtient 


Zent = F5 + re M + Bo/(1 + j@Bot eq), (12.70) 
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ce qui correspond au circuit équivalent de la fig. 12.5, b. Comme 
il est visible sur cette figure, l’impédance d'entrée Z,,. du mon- 
tage EC se comporte comme une capacité Z,,: et diminue lorsque 
la fréquence augmente. 

3. Fréquences intermédiaires. Dans la gamme définie par la 
relation (12.63) on obtient pour 21 = rs et Z, = r, en tenant 
compte de (12.64) 

1 


Zent D TT mer (req/re) : 


A l'expression (12.71) correspond le circuit de la fig. 12.5, b sans 
la résistance fre. 

Pente. — La pente complexe sera définie comme précédemment 
par la relation 


(12.74) 


S = Vale = À 7(Zent + Zg)- (12.72) 
Pour le montage en émetteur commun on a 
$— : (12.73) 


Let (Zb+ Ze 7) 


Discussion de la formule (12.73). — 1. Fréquences tres basses. 
Pour f << f$ on a 
2 1 
Do a reT(Rg+ri)/Po Êee 
Le rapprochement entre (12.74) et (12.32) montre que la pente 
est beaucoup plus grande dans le montage EC que dans celui BC. 
La différence entre les pentes de ces deux montages est d'autant 
plus grande que la résistance R, est plus forte. 
2. Fréquences basses. Dans la gamme définie par la relation 
(12.61), l'expression (12.62) est valable. 
En posant Z; = R,, Ze =Te; Zy = rp, on obtient 


S = S,l( + jor,). (12.75) 
Ici, S, est définie par la formule (12.74) et 
+R 
du D (12.76) 


rer + RelBo  2ifs 


La fréquence de coupure suivant la pente du montage EC a pour 
expression 


re+(r, + Re)/Bo eye 
ft ER — (12.77) 

Elle dépend de R, et a la valeur maximale pour R; = 0: 
fa (Re = 0 = fon (12.78) 


Th 
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Si R, — co, fs = feg/Bo = fs et le gain en tension se détermine 


par l'expression bien connue &# U = = SR. Aux fréquences très 
basses f << f,, on a 
& y — y — SokRch: 


Impédance de sortie et coefficient de transfert inverse du montage 
EC. — Le circuit de départ pour l'établissement des équations de 
Kirchhoff est représenté sur la fig. 12.5, c. On a 


0= (Ze + Zo+ 2) + 7e, | (12.79) 
E—= Ji(Ze— AZ) + le (Ze + Ze—aLe), 
d'où 
fre ua) 
y _ 18 Ze (1 — &) + Ze 
En 
Ze + Zb+ Ze s 
T= Ze 0e 81 | (12.80) 
où 
Zg + 2 + Le Ze 
: Ze—@Zoh Ze (1—a)+2e 
On obtient 
= _ (aZe— Ze) Ze À 
Zsor = TL; = Z, (1 a) +Ze+ Ernie © Ze (1— —a)+ 
; Zele __ 9 
FAT AZ (12.81) 
En posant 
Ë — ZIZe + Zr + Zg), (12.82) 
on tire de (12.81) 
Zsor/Ze — sl = ds (12.83) 
où as = a (1 — Ë). 
Pour Z, = re, Zg = Re, Z5 = rr, on obtient 
19 
#4 EE AITE TM ee 
Aux fréquences f & f, on a 
Zsor _. La {9 Q= 
Ze ne —# 7. 1 re/(rp + Re) © Ee) 


Le circuit de sortie équivalent est montré à la fig. 12.5, d. Ses 
éléments dépendent du coefficient 


Le Tr re/(r, + Re) 


12 
1+ re/(r, + Reg) 0) 


Il est évident que pour R, = © on a a} = &o et By — Bo. 
Les valeurs de a; et B; diminuent en même temps que R,. Pour 
R=0on a 


ay = ay, By = B;. 


où æ. et B, sont définies par les relations (12.48) obtenues précé- 
demment. 

Aux fréquences intermédiaires, la constante de temps tr (B} + 1) 
du circuit de sortie correspond à la fréquence de coupure fr (1 — a) 
qui est, pour le montage EC, approximativement égale à f, lorsque 
Rip = 0. 

“transfert i inverse. — À partir de (12.79) on obtient 


1987) 
(Zg-+Zb+ Ze) [Ze (1—G)-+Ze]-+ Ze (&Ze—Ze) 


En négligeant |Z.|] devant |Z. (1 — æ)| et en effectuant des trans- 


formations nécessaires, on obtient pour Yi: — 23 Zz =0 
: 1 
EE : (12.88) 


2 Ze 1Erprebo  1-+jo77 [(/Bo) + (re/rp) 1° 


Le circuit (fig. 12.5, e) est construit suivant cette expression 
pour la détermination du courant —.7, (le signe « — » détermine le 
sens de courant, v. fig. 12.5, c et 12.5, e). Il répond à la formule 

1+ rp/Bore 


4 tr 7», 1+rybore 
D ma +. (12.89) 


Exemple d'application. Fréquence maximale de génération 
considérée comme un critère de propriétés amplificatrices limites 
d’un transistor. — Pour caractériser les transistors on utilise en- 
core un critère, à savoir la fréquence maximale de génération. Ce 
paramètre correspond à la fréquence maximale à laquelle il se pro- 
duit le décrochage d'’oscillation d’un amplificateur à réaction po- 
sitive. Déterminant ce paramètre, on considère que la réaction inté- 
rieure de l’amplificateur est nulle (l'étage est neutralisé) et que le 
circuit de réaction externe est purement réactif et assure la mise 
en phase nécessaire et l’adaptation parfaite des impédances. Le 
gain en puissance À d’un étage à réaction obtenu dans de telles 
hypothèses ne dépend que des paramètres du transistor. 

Pour déterminer Æ, utilisons les formules (12.64) et (12.75) 
dans les hypothèses où f > fs, f © feq- Il vient 


Î 
Hr=| rl ue À Reno. (12.90) 


Dans l'expression (12.90) il convient de poser R,n = tr/C, 
(suivant les conditions d'adaptation aux fréquences élevées, v. 
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fig. 12.9, d); dans ce cas 


Teq = Tr + RehCe = 2Tr, 


de (12.91) 
la = 515 u 
D'après les expressions (12.74), (12.77) et (12.11) Ja valeur maxi- 
male de S,f, pour R, = 0 sera égale à à 
(Sofs)max = TE Ù (12.92) 
d'où 
ee Î 
À p mas © HAT re" (12.93) 


Pour %#'pmax —= 1: Ÿ — fmax ON à 
—— a ù A 
fax = A T+ x rce (12.94) 
c'est-à-dire 


fee Vif (12.95) 


Exemple numérique. En introduisant dans (1.94) f. — 720 MHz, 
#4 = 0,44, rj = 25 Q, C, = 2 pF, on obtient 


720-105 
fmax — SRE CE 1,44. 95.92.1012 —= 632 \MHz. 


La fréquence maximale de génération fn2+ est portée sur l'échelle 
de fréquences caractéristiques d’un transistor bipolaire (v. fig. 12.3). 
Analyse du transistor bipolaire dans le montage en coilecteur 
commun (CC). — Les formules pour les montages CC peuvent être 
obtenues en étendant à ce cas les résultats de l'analyse des montages 
BC et EC. En particulier, si l’on remplace au numérateur de l’ex- 


pression (12.55) Z, par Z, + Zeh, on obtient pour # , du montage CC 


dr, = Le Ze Zeh QG (Zen/Zo) (12.96) 
Zce(1—@)+Zeh+Ze 1—a-+(Zcn/Zc) 
En effectuant une telle substitution dans (12.68), on obtient 
l'expression 
Zen = Zo + (Ze + Zen) (1 + Sr), (12.97) 


qui montre que dans le montage en collecteur commun l’impédance 
d'entrée augmente avec la charge et peut donc prendre une valeur 


suffisamment grande. . 
Cas particulier. Fréquences basses et intermédiaires. Pour 


Îe « Î <« min [fo fn V frfen), en posant Zhb = Th: VAR = res Zeb — 


476 


= Rens Teg = Tr + RenCes On obtient 
PO — : Bo : 
Ki Tneps . (12.98) 


ZLent = D Fre + Ron + Ce + RenB o)/[1 + j@TeaBol; (12.99) 


ce qui correspond au modèle de la fig. 12.5, f. 

Pour déterminer l’impédance de sortie de l'étage CC, considé- 
rons la fig. 12.1, c représentant le circuit d'entrée de l'étage BC. 
En considérant que Zen — O0 et en remplaçant Z, par Zn + Ze, 
on déduit de l’expression (12.24) que 


a+ (Zb+Ze)/Z 
Zsor = Ze + (2 + 5) Ua | 


En effectuant la substitution susmentionnée, on peut obtenir 
à partir de la fig. 12.1, d le modèle du circuit de sortie de l'étage CC 
(fig. 12.5, g) qui montre que dans le montage en collecteur commun 
l'impédance de sortie est faible et se comporte comme une induc- 
tance. La valeur minimale de Z.,. correspond à Z, = R, = 0; 
Zsor du montage CC augmente avec la résistance du générateur R.. 


(12.100) 


$ 12.3. Etages à transistors bipolaires composites 
dans les CI et sous-systèmes pour radiofréquences 


L'inconvénient principal des étages à un transistor est une 
réaction intérieure considérable (passage du signal de la sortie vers 
l'entrée de l’amplificateur). La lutte contre ce phénomène s'explique 
par la nécessité d’assurer la stabilité des étages amplificateurs. Le 
moyen le plus efficace permettant de diminuer la réaction inté- 
rieure consiste à employer des transistors bipolaires composites ?). 
L'utilisation de transistors composites permet également d’amélio- 
rer les caractéristiques des CI en radiofréquences. 

La variante la plus répandue d'emploi de transistors composites 
est leur montage cascade. La fig. 12.6, « montre la configuration 
d’un tel étage avec sa charge constituée par un circuit LC oscillant 
et deux sources d'alimentation (Æ, et Æ.) comportant des filtres 
correspondants (RICI, R2C2, RSCS). Les valeurs nominales des 
condensateurs C1 et C2 sont choisies de manière à assurer à la fré- 
quence de fonctionnement f une mise à la masse efficace du signal. 
C'est pourquoi le circuit de la fig. 12.6, a représente à la fréquence f 
un amplificateur à deux étages: le premier étage utilise le tran- 
sistor T1 dans le montage EC, le second, le transistor T2 dans le 
montage BC. 


._ 3) Au lieu des transistors bipolaires composites on utilisait autrefois des 
circuits de neutrodynage qui nécessitait un réglage individuel. Dans les appa- 
mie de la microélectronique modernes, le neutrodynage n'est pratiquement pas 
utilisé. 
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À une fréquence voisine de celle de résonance w, = 1/Y LC, le 
circuit LC peut être remplacé par une charge ohmique RL qui tient 
compte des pertes globales introduites dans le circuit oscillant par 
la résistance de sortie de T2 et par l'utilisateur du signal branché 
sur le circuit oscillant (fig. 12.6, b). 

Aux fréquences basses et intermédiaires, l'entrée d'émetteur de 
T2 représente pour le circuit de collecteur de T1 pratiquement un 
court-circuit. De ce fait. la capacité d'entrée du montage cascode 


Fig. 12.6. Montage cascode d’un transistor bipolaire en radiofréquences 


(tr/r. sur Ja fig. 12.6, b) est inférieure à la capacité correspondante 


(Teg/re) du montage EC. La pente $ du circuit de la fig. 12.6, b 
correspond au court-circuit de la sortie de l'étage EC. Dans ce cas, 
la fréquence f, est maximale et égale à - 


fs = fr Üre + (5 + Re/Bol/(r5 + Ro), (12.101) 


c'est-à-dire plus élevée que f, dans le montage EC à un transistor 
(v. formule (12.77)). 

En même temps, pour l'étage à T2 le circuit de sortie de TI est 
pratiquement ouvert, c’est-à-dire correspond à À, — o. Dans ces 
conditions. le courant de collecteur de T2 peut être considéré comme 
étant égal au courant de collecteur de TZ, la capacité de sortie de T2 
ne dépasse pas C, (fig. 12.6, b), comme il en résulte de (12.50). 

Le circuit de transmission inverse du signal dans le montage 
cascode (fig. 12.6, c) représente un filtre à deux cellules. La cellule 
de droite r5C, correspond à la transmission du signal par l'étage BC 
lorsque son entrée est en circuit ouvert. La cellule de gauche de la 
fig. 12.6. c correspond à la transmission du signal par l'étage EC 
pour de faibles valeurs de R,. Ainsi, le montage cascode affaiblit 
la transmission inverse conformément aux coefficients de trans- 
mission des deux filtres représentés sur la fig. 12.6, c (de 50 à 100 
fois par rapport aux étages ordinaires). 
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Cascode considéré comme un CI polyvalent pour radiofréquences. 
— Une variante bien usitée d'un CI cascode pour radiofréquences 
est représentée sur la fig. 12.7, a..Les CI hybrides affectant une telle 
configuration constituent les éléments de base pour la réalisation 
des chaînes des récepteurs radio-électriques dans la gamme de 0,5 
à S00 MHz (fig. 12.7, b). La fig. 12.7, a montre le montage d'un CI 
à large bande dans le schéma d'un amplificateur à résonance (le 


IS 


Entrée} 


05 1 2 4 8 le 32 64 128 256 
f,MH: 


c) -E 


Fig. 12.7. Montage cascode d'un transistor bipolaire dans un CI polyvalent pour 
radiofréquences : 


a) schéma électrique du CI hybride: b) caractéristique amplitude-fréquence : c) montage 
dans le circuit mélangeur ; d) montage dans le circuit d'un auto-oscillateur piloté par quartz 


circuit oscillant et le transistor d'entrée sont des éléments rapportés). 
De tels CI peuvent être également utilisés dans les circuits du chan- 
geur de fréquence (fig. 12.7, c) et de l’oscillateur local piloté par 
quartz (fig. 12.7, d). 

Sous-systèmes à haute fréquence. — En utilisant une structure 
analogue à celle de la fig. 12.7. a, on peut réaliser des sous-systè- 
mes analogiques complexes (fig. 12.8) pour les récepteurs radio- 
électriques du type à changement de fréquence. 

Pour plus de clarté cette figure montre un sous-système à simple 
changement de fréquence. Les valeurs des fréquences jf; (signal), 
fo1 (oscillateur local) et f; (fréquence intermédiaire), qui sont liées 
entre elles par la relation 


fi = [mfs & nfoil, 
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dépendent des conditions du problème à résoudre et correspondent 
à trois filtres (de signal, à fréquence intermédiaire et à basse fré- 
quence). 

Les amplificateurs représentés sur la fig. 12.8 sont réalisés à base 
de CI polyvalents d’un même type et ne comportent pas d'éléments 


Amplificateur à haute Amplificateur à fréquence Détecteur Amplificateur 


fréquence intermédiaire à basse 
Spectre de Spectre de fréquence 
fréquences F4fs f. Kfréquences f;Af; 


f Œ s D 
Depuis Signal BF 
l'antenne 
Oscillateur 
local 


Fig. 12.8. Sous-système à haute fréquence d’uu ensemble de réception radio= 
électrique 


Quartz © 


de sélection des fréquences fs, fol: f1. Ainsi, en faisant appel à un 
amplificateur polyvalent, on peut construire un très grand nombre 
de différentes variantes des récepteurs, v compris des récepteurs 
à changement multiple de 
fréquence, à amplification 
directe, etc. 

Les circuits intégrées mo- 
nolithiques destinés à étre 
utilisés dans des étages à 
haute fréquence sont sou- 
vent construits sous forme 
d’amplificateurs  différen- 
tiels complétés par des 
montages cascodes placés 
à la sortie. Un tel montage 


 : : | permet d'obtenir de bonnes 
Fig. 12.9. CI monolithique à haute fréquen- caractéristiques en fréquen- 


ce dans le circuit amplificateur à résonance ce propres au circuit diffé- 

rentiel en combinaison avec 
une impédance d'entrée élevée du cascode et une faible réaction 
intérieure. Cette dernière circonstance simplifie le réglage des chaïi- 
nes d’amplification et élève leur stabilité. La fig. 12.9 montre 
la structure d'un amplificateur à résonance à haute fréquence. A la 
base de cette configuration est un appareil actif réalisé sous forme 
de CI monolithique comportant trois transistors (T7, T2, T3) et 
une diode D (encadrés d’une ligne en traits interrompus). 
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L'ensemble de l’amplificateur à résonance est réalisé sous forme 
de microarrangement. L’entrée de l’amplificateur est la base du 
transistor TZ. Ce dernier fonctionne en régime actif grâce à la pola- 
risation fournie par la source £E, via la résistance RJ et la diode D. 
La diode D est destinée à compenser les variations de la tension 
entre la base et l’émetteur du transistor dans la gamme de tempé- 
rature de fonctionnement. Le condensateur CZ sert au blocage. 

Les transistors T1 et Tà constituent le montage cascode chargé 
par le circuit oscillant L,C,. Le diviseur R2R3 sert à régler le point 
de fonctionnement du transistor T3. Les collecteurs sont alimentés 
depuis la source E.. Le circuit R4C2 est un filtre. Le transistor T2 
est utilisé pour la commande automatique de gain (CAG). La tension 
de CAG appliquée à la base du transistor T2 fait varier le courant 
qui le parcourt. Le courant d’émetteur du transistor reste dans ce 
cas inchangé. Un tel CAG permet d'obtenir une impédance d'entrée 
constante et d'éviter donc un désaccord éventuel des circuits à haute 
fréquence et de maintenir constante la bande passante dans toute 
la gamme de fonctionnement du récepteur. 


to 
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— opérationnel, 383. 

— — (Correction de fréquence de). 
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— — (Montage inverseur de), 386. 
404. 

— — (Montage non inverseur de) 
384, 399, 403. 
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— — (Schémas de), 387. 

— — idéal, 384. 


Asynchrone (Système), 42. 


Atténuateur de précision, 389. 


Bascule asynchrone, 183, 192, 208. 
— D, 186, 196, 202. 

— JK, 185, 203, 205, 236. 

— maître-esclave, 194. 
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— semi-dynamique, 230, 233. 
— synchrone, 182, 192, 210. 
— T, 4185, 229. 


Bistable, 181. 
— de commande, 216, 221. 
— de commutation, 224. 
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Capacité d'information, 292. 
Caractéristiques d'entrée, 50. 
— de sortie, 50. 

— de transfert. 47. 
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— décimal codé binaire, 26. 
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— Gray, 26. 

— Johnson, 27. 
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— d'instructions, 327. 
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Conceptinn par composants, 
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Controleur, 341. 
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Cycle de base. 42, 336. 
— d'écriture, 293. 
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— d'entrée simple, 379. 
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plémentaires, 380. 

— de sortie, 382. 
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Etalons analogiques, 357. 
— de courant, 371. 


Facteur de charge de sortie, 5Ù, 97, 
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Injecteur, 80. 
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Microcircuiterie, 12, 16. 
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— à base de microprocesseur à jeu 
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Minimalisation, 120. 
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— équilibre, 452. 

Multiplexeur, 148, 171. 
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Programme, 40. Statique (Microcircuit), 43. 


Puissance consnmmée, 44, — (Stockage), 292. 
— dynamique, 51. Suiveur de tension, 389. 
— statique, 521. Synchrone (Système), 42. 


Rapport de réjection [en mode com- Temporisateur, 359. 


mun, 403. Temps d'accès, 293. 
Rapport de retour, 385, 403, 441. — de décroissance, 64. _ 
Redondance de qualité, 352. — de propagation, 51, 57, 68, 84, 
Redresseur de précision, 390. 90, 4102, 108. 
Rendement, 44. — de rétablissement, 295. 
Report circulaire, 22, 151. Tétrade, 26, 29. 
Timer, 359. 


Translateur, 113, 116. 


Semi-dynamique (Microcircuit), 44. 
Séquentiel (Bloc, sous-ensemble), 43. 
Seuil de commutation, 47, 68. 8%, Vocabulaire des passages, 191. 
90, 102, 108. 
Sortance, voir Facteur de charge de 
sortie. Zéro (Tension de décalage de), 402. 
Soustracteur-amplificateur, 388. — virtuel, 384. 
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